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Il volume, che viene ora presentato ai lettori italiani, apparve per la 
prima volta in America nel 1953 con il titolo Principles of Transistor 
Circwits [Principi dei circuiti a transistori] a opera di un gruppo di 
specialisti dei Laboratori elettronici della General Electric Company, 
guidato e coordinato dallo stesso R. F. Shea. Il largo favore con cui 
fu accolto il primo trattato e il travolgente progresso della tecnologia 
e delle applicazioni dei semiconduttori, che portò all’attuazione di 
molti nuovi dispositivi e all'estensione del campo di sfruttamento di 
quelli già noti, consigliarono di rivedere l’intera stesura dell’opera, 
allargando la schiera dei collaboratori. Venne cosi alla luce nel 1957 
il testo di cui ora compare la traduzione italiana. 

La natura di questo volume è tale che la distanza di alcuni anni 
tra l'edizione originale e quella italiana, nonostante i progressi attuati 
durante questo intervallo, non ne diminuisce né il valore né l’utilità. 
Completa ed esauriente all’epoca in cui comparve in America, l’o- 
pera è infatti tale anche oggi. I nuovi dispositivi aggiuntisi a quelli 
descritti e l’estensione del campo di applicazione di alcuni di essi 
non hanno infatti modificato le basi della tecnica. 

I tipi fondamentali dei dispositivi a semiconduttori sono ancora 
quelli di alcuni anni or sono, i concetti e le nozioni di base sono 
rimasti invariati, per cui chi voglia affrontare sistematicamente ! 
studio dei circuiti dei transistori deve sempre rifarsi a quanto si 
doveva conoscere anche all’epoca della prima edizione e trova in 
questo volume tutto quanto può soddisfare il suo desiderio e le sue 
necessità di informazione fondamentale. L'esposizione chiara e ordi- 
nata è adatta a incontrare la simpatia di un pubblico molto largo, 
soprattutto di tecnici, ai quali certamente piacerà l'impostazione 
molto pratica, la discussione molto particolareggiata del funziona- 
mento dei circuiti, l'inquadramento quasi in forma di ricettari delle 
procedure di progetto. I numerosi esempi di calcolo completano il 
discorso rendendolo concreto ed esauriente. 
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Riducendo le trattazioni matematiche al minimo indispensabile, re- 
stringendo i riferimenti alla fisica dello stato solido alle nozioni stret- 
tamente necessarie alla comprensione dei fenomeni fondamentali, si 
è ottenuto un ottimo equilibrio tra la teoria e la tecnica delle appli- 
cazioni. Cosi pure la scelta degli argomenti sviluppati, degli esempi 
e dei casi particolari attua un felice compromesso tra la necessità di 
una trattazione completa e il desiderio di limitare la mole del vo- 
lume. La traduzione curata con particolare competenza non ha ri- 
dotto i pregi dell’opera, anzi li ha accresciuti con la chiarezza e la 
proprietà della lingua e con i felici adattamenti che sempre si ren- 
dono necessari in questi casi. Del resto il pubblico italiano ha già 
apprezzato la traduzione in questa collana del volume di A. V. 
Eastman, Tubi elettronici, di cui questo rappresenta l'equivalente 
‘più moderno per i transistori. 

I capitoli introduttivi, che contengono molti richiami alla teoria 
delle reti, consentono al lettore di non ricorrere ad altre opere per 
rinfrescarsi la memoria. Inoltre, dopo la prima presentazione, neces- 
saria per sapere che cosa sia e come funzioni l’oggetto di cui si 
parla, il lettore viene subito portato a contatto con i problemi pra- 
tici trovando un’ampia trattazione dei metodi di polarizzazione, con 
la quale viene giustamente messo l’accento sul fatto che molte delle 
deficienze imputate ai transistori sono in realtà attribuibili a pro- 
getto scorretto dei circuiti di polarizzazione. 

Le applicazioni vere e proprie cominciano con le nozioni essen- 
ziali per mettere il lettore in grado di eseguire un progetto razionale 
degli amplificatori audio, attuando nello stesso tempo un piano di 
studio, che troverà largo consenso, perché il capitolo relativo serve 
molto utilmente come via di accesso alle applicazioni dei transistori 
in altri campi, dove i problemi da affrontare diventano più ardui 
per la necessità di prendere in considerazione fattori che non hanno 
importanza in bassa frequenza, quali i parametri reattivi dei transi- 
stori, il funzionamento con segnali intensi, i fenomeni transitori. 

Tuttavia, prima di passare ad esaminare i funzionamenti a fre- 
quenza elevata, il lettore viene ancora intrattenuto sull'argomento 
degli amplificatori per corrente continua, che trovano applicazione 
in numerose apparecchiature industriali e militari e si possono con- 
siderare come un caso particolare degli amplificatori audio, per 
quanto presentino molti problemi specifici. Uno dei più importanti 
di questi, cioè quello di ridurre la deriva, viene ampiamente discusso 
con l'aggiunta di una trattazione particolare dalle applicazioni agli 
amplificatori operazionali, derivatori e integratori. 

Per affrontare le applicazioni in alta frequenza si è giustamente ri- 
tenuto utile premettere un’analisi dei circuiti equivalenti, presen- 
tando la materia in una forma atta a facilitare l’uso dei dati dispo- 
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nibili per il migliore impiego dei transistori nei circuiti accordati in 
alta frequenza e negli amplificatori video. L'impostazione di questo 
capitolo conferma la validità dell’opera anche proiettata nel futuro, 
perché essa consente di utilizzare senza varianti di procedura anche 
i dati relativi a tipi di transistori per alta frequenza, che sono stati 
attuati dopo la prima pubblicazione del volume. 

A questo punto sono stati sviluppati tutti i concetti generali teo- 
rici e pratici sul modo di funzionare e sul modo di utilizzare le ca- 
ratteristiche dei transistori e quindi si può passare a esaminare i casi 
particolari. Il primo di questi si riferisce al vasto argomento degli 
oscillatori (lineari, non lineari, sinusoidali e di rilassamento) il cui 
studio è giustamente approfondito e completato da esempi di pro- 
getto. Gli altri tipi speciali di apparecchiature, che sono trattati con 
ampiezza proporzionale alla importanza relativa, sono i modulatori, 
i mescolatori e i rivelatori, nonché i circuiti di applicazione più fre- 
quente nei calcolatori. 

Cosi il lettore ha imparato a progettare i vari tipi di circuiti singoli 
e a scegliere i componenti più adatti per ottenere in ogni caso le 
migliori prestazioni. Ma ben raramente un amplificatore, o un oscil- 
latore, o qualche altro circuito, è destinato a funzionare isolata- 
mente; di solito ognuno di questi fa parte di un sistema complesso, 
nel quale i vari elementi sono tra loro interdipendenti, cosi che 
per assicurare un funzionamento soddisfacente il sistema deve essere 
considerato nella sua interezza, valutando le prestazioni di ogni 
elemento in relazione a quelle degli altri. Ecco quindi l’utilità di 
raccogliere quanto prima si è seminato e di riassumerlo in un qua- 
dro, in cui gli esempi di progetto di ricevitori e televisori completi 
offrono la migliore occasione di illustrare l’applicazione in un tutto 
di ogni circuito prima esaminato individualmente. 

E finalmente il volume si chiude con un capitolo dedicato ai cir- 
cuiti speciali, cioè a quei circuiti che non hanno trovato posto nella 
precedente classificazione, ma che sono troppo importanti per essere 
trascurati, tanto più che costituiscono un utilissimo complemento 
sia per illustrare la più vasta possibilità di utilizzazione dei transistori 
sia per fornire altri esempi di applicazione delle nozioni generali 
apprese in precedenza. 

Degli esempi numerici si è già detto. Restano allora soltanto da se- 
gnalare ancora le bibliografie riferite ai singoli capitoli e la vasta 
bibliografia generale, ampliamente aggiornata dalla dott. Marina 
Steindler Sacerdote, che consentono di classificare il testo anche 
come opera introduttiva utilissima per fornire la base di ogni studio 
approfondito. 

RINALDO SARTORI 


Professore di elettrotecnica 
al Politecnico di Torino 


PREFAZIONE DELL'AUTORE 


Nel 1953 ebbi il piacere di collaborare con otto colleghi per scri- 
vere Principles of Transistor Circuits [Principi dei circuiti a transi- 
stori]. Negli anni successivi l'industria dei transistori, allora appena 
agli inizi, ha fatto passi da gigante nella produzione di nuovi dispo- 
sitivi e nell’applicazione di essi a campi di utilizzazione sempre più 
vasti. Mi pare quindi che sia giunto il momento di presentare un 
nuovo libro che descriva le novità nei loro particolari. A questo fine 
un certo numero degli autori di allora, e tre nuovi collaborari, hanno 
unito le loro forze per preparare questo nuovo libro. Ci auguriamo 
che esso soddisfaccia le esigenze dei potenziali studiosi e ingegneri 
che utilizzeranno questa nuova tecnica. 

Il nostro obiettivo è stato mescolare in modo opportuno la teoria 
del transistore ad esempi di applicazione in circuiti tipici. Spesso la 
trattazione matematica è limitata al minimo necessario per la chia- 
rezza, e anche la fisica dello stato solido è ridotta alle nozioni occor- 
renti per capire le questioni fondamentali sulla natura dei dispositivi. 
La difficoltà maggiore è stata quella di contenere il volume di mate- 
riale entro dimensioni ragionevoli senza perdere in completezza. Non 
è stato davvero facile, trattandosi di un dispositivo che si è ormai 
praticamente introdotto in tutti i settori delPelettronica! 

Per rendere il libro autosufficiente quanto più possibile, abbiamo 
cominciato con la teoria fondamentale del transistore e della sua 
descrizione in termini di teoria dei circuiti. Ci siamo accorti che i 
metodi moderni della teoria delle reti, compresa la rappresentazione 
matriciale, si prestano benissimo a trattare i circuiti con transistori. 
Il lettore che si familiarizzerà con quei metodi ne riconoscerà Puti- 
lità in ogni tipo di circuito, compresi quelli che contengono quei 
prosaici componenti, che sono i tubi elettronici! 
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Stabilito che cosè e come funziona il transistore, il passo succes- 
ivo è descrivere alcune regole essenziali del suo impiego. Una delle 
più importanti è che il transistore richiede speciali precauzioni nelle 
polarizzazioni. Fin dal principio il transistore si è fatto la fama in- 
Riustificata d’essere un dispositivo sensibile alla temperatura, e si è 
sempre considerato rischioso usarlo in ampi intervalli di tempera- 
tura. Non ci si rendeva conto che i parametri del transistore, che ne 
determinano il comportamento circuitale, non sono di per sé molto 
termosensibili, ma dipendono fortemente dal punto di lavoro, il 
quale, se non è opportunamente stabilizzato, risente molto delle va- 
riazioni di temperatura. Tuttora si vedono pubblicati circuiti nei 
quali gli effetti termici sono più gravosi del necessario. Per queste 
ragioni abbiamo dedicato un intero capitolo a questi problemi. 

Nel capitolo successivo si trovano gli elementi essenziali per pro- 
gettare intelligentemente un amplificatore audio. L’utilità del capi- 
tolo, ovvia per i problemi connessi col progetto di apparati audio, 
risiede anche nella presentazione di criteri generali validi in altri 
campi, ove le questioni si complicano per fattori come la natura 
complessa dei parametri del transistore, il funzionamento con grandi 
segnali e gli effetti transitori. 

L’argomento degli amplificatori in continua presenta notevole in- 
teresse in molte applicazioni civili e militari. Sebbene essi si possano 
considerare come un caso particolare degli amplificatori audio, 
hanno problemi particolari, come quello della riduzione della deriva 
dello zero. Pertanto una parte notevole del capitolo è dedicata a 
questo argomento. Sono inoltre trattate particolareggiatamente le 
applicazioni degli amplificatori in continua a vari tipi di amplifica- 
tori operazionali, differenziatori e integratori. 

Con Vestensione dell'impiego dei transistori alle bande VHF e 
UHF e, prossimamente, al campo dei gigahertz, le proprietà dei 
transistori a frequenza elevata assumono sempre maggiore impor- 
tanza. I circuiti equivalenti in alta frequenza sono stati ampiamente 
trattati nella letteratura scientifica recente. Sebbene l'argomento sia 
tutt'altro che esaurito, abbiamo tentato di presentarlo in modo da 
facilitare Putilizzazione dei dati già disponibili, nei circuiti accordati 
per alta frequenza e negli amplificatori video. Ci rendiamo conto 
che i laboratori, che stanno febbrilmente lavorando su transistori 
per alta frequenza, continueranno a produrne nuovi tipi: tuttavia 
pensiamo che la nostra trattazione si potrà applicare ai dati dei nuovi 
dispositivi, via via che saranno noti. 

L’argomento degli oscillatori comprende una parte considerevole 
della teoria dei circuiti delineata, nei suoi tratti essenziali, nella 
prima parte del libro. Il capitolo dedicato agli oscillatori ne com- 
prende tutti i tipi fondamentali, lineari e non lineari, e fornisce par- 
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ticolari ed esempi di progetto. Il capitolo comprende anche le no- 
zioni fondamentali per la trattazione dei multivibratori, che sono 
esposti dettagliatamente in un capitolo successivo. 

Segue una vasta trattazione su modulazione, mescolamento e rive- 
lazione. Se si pensa che uno dei primi rivelatori, il cristallo di galena, 
era un antenato del transistore, si può affermare che questi disposi- 
tivi hanno un interesse primario in questo campo; e non si dimen- 
tichi che il mescolatore più riuscito nei radar durante la guerra era 
un semiconduttore. 

Il transistore ba dimostrato di poter essere applicato al campo dei 
calcolatori quasi con la stessa completezza che per gli apparecchi 
acustici, sebbene nei calcolatori si intravedano già i segni di una 
forte concorrenza da parte di dispositivi magnetici e supercondut- 
tori. L'importanza delle applicazioni dei transistori nei circuiti a 
scatto giustifica il capitolo ad esse dedicato: l'argomento è talmente 
vasto che potrebbe da solo coprire un intero volume. 

Per collegare fra loro le varie applicazioni abbiamo dedicato un 
capitolo ai sistemi. Poiché moltissimi circuiti si comportano in modo 
dipendente anche dai circuiti ad essi collegati, occorre considerare 
il sistema nel suo complesso per assicurarne il corretto funziona- 
mento. Un ottimo esempio è il diffusissimo televisore, che contiene 
praticamente tutti i circuiti illustrati nel volume. 

Infine, sebbene si tenti di classificare le applicazioni dei transistori, 
vi sono circuiti che sfuggono alla classificazione, e tuttavia sono 
troppo importanti per essere omessi. Quindi abbiamo concluso il 
libro con un certo numero di circuiti speciali, alcuni dei quali esem- 
plificano magistralmente le possibilità dei transistori, ed altri si pos- 
sono considerare ottimi esempi di applicazione delle tecniche de- 
scritte. 

Abbiamo incluso problemi con i quali il lettore può verificare la 
sua conoscenza dei vari argomenti. È anche fornita un’ampia bi- 
bliografia per coloro che vogliano approfondire argomenti specifici 
e, alla fine di ogni capitolo, sono citati articoli particolarmente 
pertinenti. 

Un lavoro come questo richiede molto di più del materiale origi- 
nario fornito dagli autori. Voglio dunque estendere il mio sincero 
apprezzamento a coloro che ci hanno fornito materiale non pubbli- 
cato che abbiamo usato. 

R. F. SHEA 
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I simboli usati in questo libro sono tratti dalle norme: Institute of Radio 
Engineers Symbol Standard for Semiconductor Devices, 56 IRE28SI1, in cui 
sono usate lettere maiuscole e minuscole, come simboli e come indici, con le 
seguenti convenzioni di carattere generale: 


1. I valori istantanei di correnti, tensioni e potenze, variabili nel tempo, si in- 
dicano con le minuscole dei rispettivi simboli. 


2. I valori massimi, medi, ed efficaci si indicano con le maiuscole dei rispettivi 
simboli. 


3. I valori continui e i valori istantanei totali si indicano con indici maiuscoli. 

4. I valori delle componenti variabili si indicano con indici minuscoli. 

5. Se è necessario distinguere fra valor massimo, medio ed efficace si può in- 
dicare il valore massimo con l’indice 77 e il valore medio con l’indice av. 


6. Le tensioni di alimentazione sono indicate ripetendo l’indice dell’elettrodo. 
L’elettrodo di riferimento può essere indicato con un terzo indice. 


7. I parametri, le resistenze, le impedenze e le ammettenze dei transistori sono 
indicati con lettere minuscole. Gli altri elementi circuitali sono indicati con 
lettere maiuscole. i 

Il lettore può consultare le norme suddette per maggiori dettagli. 


Qui di seguito riportiamo i simboli usati e citiamo le pagine dove essi ven- 
gono introdotti. 


Simbolo Descrizione Pagina 
A Area della sezione di nucleo magnetico . 285 
A Parametro di progetto di un multivibratore 273 
A. Ampiezza del segnale portante 293 
A, Guadagno di corrente 84 
An Valor massimo del segnale modulante 292 
A, Guadagno di corrente di corto circuito di una rete a tre 

terminali 436 
A, Guadagno di corrente di corto circuito di un transistore 436 
a Coefficiente del generatore di corrente pilotato 48 
dà, Termine generico della matrice a dA 
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Simbolo Descrizione Pagina 
B Base 48 
B Un esponente 3 87 
B Diodo Zener 86 
B' Base interna 53 
Bim Ampiezza di picco del segnale modulante 296 
B., Densità di flusso di saturazione 444 
By Larghezza di banda di amplificatore 205 
B, Larghezza di banda a un livello specificato 185 

se Larghezza di banda normalizzata 185 
Bere Larghezza di banda, caso parallelo-parallelo 195 
BIRS Larghezza di banda, caso parallelo-serie 196 
B, Induzione di saturazione di un nucleo magnetico 285 
bi; Termine generico della matrice 6 44 
(05 Collettore 48 
Cho Capacità fra base e collettore 61 
Gi Capacità di collettore 57 
Cor Capacità di barriera di collettore 54 
Co Capacità fra emettitore e base 61 
Ci, Capacità fra emettitore e collettore 61 
C;, Capacità d’ingresso 183 
Ci Capacità d’ingresso equivalente serie 184 
(5 Capacità d’uscita 110 
C, Capacità di diffusione dell’emettitore 59 
D Diodo a giunzione 164 
Da Fattore di stabilità tensione-frequenza 259 
d L’operatore differenziale 27 
E Emettitore 48 
F Cifra di rumore 118 
f Una funzione 27 
f Frequenza 57 
hà Frequenza centrale 301 
à, Frequenza del segnale modulante 301 
fo Frequenza centrale della banda passante 183 
tao Frequenza di taglio nella configurazione con base comune DI 
G Conduttanza 79 
G Guadagno di potenza i 98 
G; Guadagno di potenza iterativo 106 
Gir Valor massimo del guadagno di potenza 100 
G, Guadagno di trasduzione 101 
Giù Valor massimo del guadagno di trasduzione 217 
(A Conduttanza di collettore 37 
Lea Conduttanza di diffusione del collettore 52 
dar Conduttanza di fuga 54 
gi Conduttanza d’ingresso 183 
gi Componente reale trasformata dall'ammettenza d’ingresso 


del transistore 1 187 


rrvtre 


v> 
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Simbolo 


Descrizione 


Termine generico della matrice g 

Conduttanza d’ingresso equivalente serie 

Minimo valore della conduttanza di carico per il quale la 
componente reale dell’impedenza d’ingresso è sempre 
positiva 

Conduttanza d’uscita 

Componente reale dell’ammettenza d’uscita di un tran- 
sistore 


Forza coercitiva 

Termine generico della matrice 

Parametro » del transistore ideale 

Parametro % nella configurazione con base comune 
Parametro » nella configurazione con collettore comune 
Parametro » nella configurazione con emettitore comune 
Parametro » per bassa frequenza 

Prodotto (4,2/)) 


Corrente 

Corrente nel diodo A 

Corrente nel diodo B 

Corrente coercitiva di un nucleo magnetico 

Corrente di saturazione del diodo collettore-base 

Corrente di saturazione del diodo collettore-base 

Corrente continua d’emettitore 

Corrente inversa d’emettitore con collettore aperto 

Corrente di polarizzazione a riposo 

Corrente d’ingresso 

Corrente continua del segnale d’ingresso 

Corrente d’uscita 

Corrente d’uscita di corto circuito 

Corrente di saturazione di un diodo 

Corrente di saturazione di una giunzione 

Corrente di polarizzazione a riposo 

Corrente 

Corrente del punto di lavoro 

Corrente d’ingresso 

Corrente interna del generatore 

Corrente di un diodo 

Coordinata del picco di corrente in una caratteristica con 
resistenza negativa 
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CARATTERISTICHE STATICHE 



















}, INTRODUZIONE 


La soluzione di un problema tecnico è il risultato della utilizza- 
zione di dispositivi di note caratteristiche per il conseguimento di 
un determinato scopo. Il problema tecnico può essere la progetta- 
zione di un circuito elementare, per esempio un oscillatore o uno 
stadio amplificatore, oppure può abbracciare la progettazione di un 
insieme coordinato di circuiti componenti come un amplificatore 
audio o un ricevitore televisivo. 

L'impiego più efficiente dei dispositivi semiconduttori deriva sia 
dalla conoscenza tecnica del progettista che dai dati tecnici messi a 
disposizione dal loro costruttore. 

Una parte molto importante delle informazioni fornite dal costrut- 
tore è data sotto forma di curve dette caratteristiche statiche. Que- 
ato capitolo passa in rivista e discute ampiamente la teoria e l’utiliz- 
gazione delle caratteristiche statiche per ciò che riguarda l’uso tec- 
mico dei semiconduttori. La trattazione sarà mantenuta su un piano 
generale in modo da renderla valida per tutti i tipi di dispositivi 
semiconduttori. Saranno considerati alcuni specifici dispositivi se- 
miconduttori, spiegandone il comportamento a partire dai fonda- 
menti fisici. 


CONSIDERAZIONI FONDAMENTALI 


mizione della caratteristica 


Una caratteristica (o un insieme di caratteristiche) è un grafico che 
nta una relazione funzionale tra due (o più) grandezze che 
no. Nel caso di dispositivi semiconduttori, le curve che in- 
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teressano sono quelle che rappresentano relazioni fra le tensioni e 
le correnti che possono coesistere nel dispositivo, indipendentemente 
dal circuito esterno. Tali grafici prendono il nome di caratteristiche 
statiche; la loro conoscenza consente di prevedere alcuni aspetti del 
comportamento del dispositivo quando esso venga inserito in un 
circuito. La scelta della relazione funzionale da riportare nella ca- 
ratteristica dipende dalle applicazioni, nonché dal numero delle 
porte o coppie di terminali del dispositivo. 


Bipolo 


Un bipolo ha una sola coppia di terminali, quindi il suo comporta- 
mento elettrico è definito dalla relazione tra la tensione applicata e 
la corrente che questa produce. La caratteristica statica è quindi 
costituita da una sola curva. 


Doppio bipolo (rete a due porte) 


Il caso più semplice di doppio bipolo si ha quando un terminale è 
comune ad entrambe le porte. Questo dispositivo ha dunque tre 





Fig. 2.1. Rete a due porte, o doppio bipolo. 


terminali: uno d’ingresso, uno d’uscita e uno comune all'ingresso e 
all’uscita, come illustrato nella figura 2.1. Il caso più generale è in- 
vece rappresentato nella figura 2.2; in questo caso si hanno quattro 
terminali, due d’ingresso e due d’uscita. 





Fig. 2.2. Convenzioni di segno in un doppio bipolo. 


In ambedue i casi il comportamento del dispositivo è caratterizzato 
da quattro grandezze elettriche: Vo, V20, 11, /.. Poiché un grafico 
può illustrare in modo semplice solamente la relazione fra tre gran- 
dezze, per precisare il comportamento di un doppio bipolo saranno 
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necessari due grafici. Ciascuno dei due grafici contiene la relazione 
fra due grandezze, avendone presa una terza come parametro. 


Rete a molte porte 


Sebbene esistano reti con molte coppie di morsetti, nella maggior 
parte dei casi il progettista si occupa del trasferimento di un se- 
gnale attraverso un dispositivo. Un dispositivo a molte vie sarà 
dunque generalmente, in queste applicazioni, un dispositivo a due 
porte con un terminale comune. Le sue proprietà saranno quindi 
definite da due insiemi di caratteristiche. Gli altri eventuali termi- 
nali saranno di solito mantenuti a opportuni livelli di polarizzazione, 
e quindi occorrerà aggiungere ai grafici anche queste informazioni. 


3. INTERPRETAZIONE E USO DELLE CARATTERISTICHE STATICHE 


Le caratteristiche statiche di un dispositivo semiconduttore fornite 

dai costruttori sono valide se si accettano alcune ipotesi. Gli effetti 
di invecchiamento, per esempio, non sono presi in considerazione, 
cosa del resto lecita, dato l’alto livello tecnico ormai raggiunto dalla 
produzione. Un secondo punto è che le curve rappresentano i va- 
lori medi di molti esemplari dello stesso tipo e quindi sono spesso 
disegnate a tratto largo, appunto per indicare la dispersione delle 
caratteristiche dovuta alle normali tolleranze di produzione. Un 
terzo punto è che i transistori sono sensibili alla temperatura e per- 
ciò ogni insieme di curve va inteso ad una certa temperatura e in con- 
dizioni isotermiche. Poiché i transistori all’inizio del funzionamento 
non richiedono: temperature elevate, le loro proprietà sono sensibili 
ai piccoli cambiamenti di temperatura dovuti alle condizoni di po- 
larizzazione oppure ai segnali. Gli effetti della temperatura saranno 
discussi in dettaglio nei capitoli 2 e 3. 
Se si tengono presenti queste ipotesi, è possibile usare le caratteri- 
stiche statiche per i seguenti scopi: 4a) per determinare completa- 
mente le proprietà in corrente continua del dispositivo nonché le 
$ue proprietà in corrente alternata a bassa frequenza, 2) per deter- 
minare graficamente gli effetti degli altri componenti del circuito, 
come l’impedenza del generatore o del carico, sulle prestazioni del 
dispositivo quando questo sia inserito in un circuito. 


Determinazione delle proprietà in corrente continua 


Le caratteristiche statiche precisano in modo completo la zona in 
cui possono essere mantenuti i punti di lavoro del dispositivo. Nel 
caso più semplice di un bipolo, completamente individuato dalla 
earatteristica V, /, la scelta del valore di una delle due variabili de- 
termina univocamente l’altra. 
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Si è già detto che un doppio bipolo è individuato da due famiglie 
di curve. Per un dispositivo di questo tipo il punto di lavoro può 
essere specificato assegnando i valori di due variabili; cosi facendo 
le altre due grandezze risultano determinate. Si può, per esempio, 
scegliere indipendentemente la corrente di ingresso e la tensione di 
uscita; il punto di lavoro è determinato e la corrente di uscita e la 
tensione di ingresso sono di conseguenza determinate. La figura 3.1 
mostra, a titolo d’esempio, la caratteristica d’uscita di un dispositivo 
quando si scelga come parametro la corrente d’ingresso mantenuta 


I, { 
[| 
\ 
\ 
\ 
\ 
\ 
LÀ i (I1)o 
\P - 
(I)o--:4A- E f 
i A Ii 
0 (Va)o Va 


Fig. 3.1. Caratteristiche d’uscita. 


costante. Per una scelta della corrente di ingresso (/;)o e della ten- 
sione d’uscita (V2)o, si ricava il punto di lavoro P da cui si deter- 
mina la corrente di uscita (/2). La tensione d’ingresso (Vi), potrà 
essere ricavata dalle caratteristiche d’ingresso. 

Il comportamento in continua del dispositivo è noto non appena 
si sia fissato il punto di lavoro. In particolare, per mantenere il 
punto di lavoro P, occorre mettere in giuoco una potenza (V2)o(/2)o 
in uscita e una potenza (V,)o(/1)o all'ingresso. L’iperbole equilatera 
1aVa= (1a)o(Va)o, tratteggiata nella figura 3.1, è la curva di potenza 
costante del dispositivo; ogni punto di lavoro che giaccia su questa 
curva corrisponde alla stessa potenza d’uscita (V2)o(/2)o Queste 
curve sono utili per indicare i valori limiti di dissipazione del dispo- 
sitivo. La pendenza della retta che passa per il punto P e per l’ori- 
gine è la conduttanza d’uscita del dispositivo in corrente continua. 


Determinazione delle proprietà a bassa frequenza, per piccoli segnali 


Una volta che sia fissato il punto di lavoro, è possibile studiare gli 
effetti di una perturbazione nell’intorno di tale punto, giacché un 
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segnale piccolo applicato a un dispositivo opportunamente polariz- 
provoca solo una perturbazione del punto di lavoro. 
Consideriamo un insieme di caratteristiche statiche: 


I, = f(11, Vi). [3.1] 


La variazione di /, per segnali piccoli, cioè î,, può essere espressa 
funzione delle variazioni per piccoli segnali di V, e di /,, cioè 
e i, dalla 


6I 
dl,= — 
5I; 


V. =c08t 





sl Va 32 
dl, + Viliani [32] 


ha cioè i,= (812/81,)i + (812/8V2)v2 


quindi 
ini, =81,/81, quando v,=0 [3.3] 
i/v,=81,/5V2 quando i,=0. [3.4] 


Questi parametri* si ricavano dalle caratteristiche statiche della 


figura 3.2. 


ia dl " Ala 

—IE — = m —_ —— 

i éli]Va=cost A-0 Al |Va=cost 
i _dl al 


uni im 
Va SV. 1= COST A-0 AVa 





I, = cost 







! (Va)o 
(Vo)o AV, 


3.2. Rappresentazione incrementale dei parametri. 


* Queste due grandezze verranno nel seguito indicate con ba e hx rispettiva- 
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Determinazione delle proprietà in corrente alternata per segnali 
grandi 


Le proprietà del dispositivo per segnali grandi possono ottenersi 
con una estensione del metodo sopra descritto. Occorre però richia- 
mare l’attenzione sulle cautele da usare; infatti una caratteristica 
statica presenta generalmente una certa curvatura, se considerata su 
tratti sufficientemente estesi. Per effetto di questa curvatura, una 
perturbazione sinusoidale di una qualsiasi delle grandezze elettriche 
riportate nelle caratteristiche, provoca una perturbazione non sinu- 
soidale delle altre grandezze. È perciò essenziale definire in modo 
non ambiguo non solo la grandezza della perturbazione sinusoidale 
ma anche la grandezza di quelle non sinusoidali. 

Si può, ad esempio, definire il valore per segnali grandi di i./i, 
come il rapporto tra i valori quadratici medi, i valori di picco posi- 
tivi, i valori di picco negativi, i valori delle componenti fondamen- 
tali, o i valori medi di i, e î;. In generale la definizione delle pertur- 
bazioni per segnali grandi si sceglie in modo diverso a seconda del 
modo in cui il dispositivo deve essere usato. 


4. TRASFORMAZIONE DELLE CARATTERISTICHE 


La maggior parte dei dispositivi semiconduttori è a tre terminali, 
cioè con due porte aventi un terminale in comune. Questi disposi- 
tivi possono essere usati in tre differenti configurazioni a seconda 
che l’uno o l’altro dei tre terminali sia considerato comune alle due 
porte. Si dimostrerà subito che, se si conoscono le caratteristiche 
statiche relative a una qualsiasi delle configurazioni, si possono facil- 
mente ottenere le curve per ogni altra configurazione. 

Si consideri il dispositivo a tre terminali di figura 4.1. Si avrà 


11+13+13=0 [4.1] 


Va t Vist V32=0. [4.2] 





Fig. 4.1. Tripolo, 0 dispositivo a tre morsetti. 
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Le caratteristiche statiche consistono nelle relazioni tra due cor- 
renti e due tensioni, ed ogni punto di esse definisce il valore simul- 
taneo delle quattro grandezze. Se si fa uso delle equazioni [4.1] e 
[4.2], si possono calcolare i valori della corrente e della tensione 
incognite. Ripetendo il calcolo per molti punti è possibile costruire 
l'insieme di caratteristiche statiche corrispondente a una qualsiasi 
delle configurazioni. 


$. METODI PER RILEVARE LE CARATTERISTICHE 


Le caratteristiche di un dispositivo per le configurazioni più inte- 
ressanti sono, in genere, fornite dal costruttore insieme con le speci- 
ficazioni delle condizioni in cui tali curve vennero ricavate. Se le 
caratteristiche fornite col dispositivo non sono disponibili, oppure 
ge interessa qualche dato particolare, l'utente dovrà ricavarsi egli 
stesso le caratteristiche. 

In questo paragrafo non si descriveranno in dettaglio le apparec- 
chiature usate per tracciare le caratteristiche, rinviando il lettore alla 
bibliografia contenuta al termine del capitolo. La scelta di una certa 
tecnica di misura coinvolge parecchi fattori che invece verranno 
discussi di seguito. 


Metodo per punti 


Questo metodo consiste, come il nome stesso indica, nel riportare 
$u un grafico un certo numero di punti di lavoro del dispositivo. 
Esso richiede, in generale, una strumentazione molto ridotta, ma 
una grande dose di pazienza, tempo e accuratezza. Il metodo non è 
applicabile quando il riscaldamento del dispositivo per dissipazione 
interna ha effetto non trascurabile, perché è praticamente impossi- 
bile mantenere condizioni isotermiche. 


Metodi a tracciamento continuo 


Sono state sviluppate tecniche di tracciamento continuo sia pet 
affrettare il tempo di rilievo delle curve, sia per mantenere condi- 
zioni molto prossime a quelle isotermiche, sia per ridurre gli errori 
dovuti all'operatore. I metodi a tracciamento continuo possono es- 
sere divisi in due categorie: 

a) con registratore a due coordinate. Questo strumento traccia il 
grafico di una grandezza elettrica in funzione di un’altra, su carta 
millimetrata. Una variante del metodo consiste nell’usare un regi- 
stratore usuale per la grandezza Y e nel convertire la variabile indi- 
pendente X in una funzione nota del tempo. Strumenti di questi due 
tipi hanno elevata precisione e sono di facile taratura. 

b) con oscilloscopio. Questo metodo è estremamente rapido ed è 


30 Caratteristiche statiche 


particolarmente adatto qualora non si richieda né una registrazione 
permanente né elevata precisione. La taratura può essere un po’ 
laboriosa. Qualora si richieda una registrazione permanente, si può 
fotografare lo schermo dell’oscilloscopio. 

Con l’una e l’altra delle tecniche descritte, è possibile far funzio- 
nare i dispositivi in regioni di dissipazione più elevata di quella ac- 
cettabile in condizioni stazionarie, per periodi abbastanza lunghi da 
consentire il rilievo dei dati richiesti. Questo può essere ottenuto 
dando alla variabile indipendente una forma d’onda che contenga 
lunghi intervalli di riposo. È cosi possibile mantenere fisso il punto 
di lavoro ed evitare gli effetti che potrebbero risultare da condizioni 
non isotermiche. i 

Come si è visto, per dispositivi a più porte, occorre mantenere 
costanti una 0 più grandezze elettriche mentre la variabile indipen- 
dente descrive l'intervallo richiesto e la variabile dipendente viene 
registrata. Per poter applicare i metodi a tracciamento continuo bi- 
sogna allora scegliere opportunamente la resistenza del generatore. 
Per esempio, nel caso che si debba mantenere costante la corrente, 
la resistenza del generatore deve essere alta rispetto a quella del di- 
spositivo, in tutto l’intervallo da registrare. 


Il problema della stabilità 


Anche nei casi in cui ci si sia premuniti contro le derive termiche 
veloci, si osserva talvolta che il dispositivo mostra instabilità elet- 
trica. Questa instabilità può manifestarsi sotto forma di punti a due 
valori e come impossibilità di mantenere un punto di lavoro pre- 
stabilito. Si possono anche avere oscillazioni smorzate oppure auto- 
sostenute. Questo comportamento è determinato dalle proprietà del 
dispositivo ma anche dai parametri dei circuiti di terminazione e 
dagli elementi parassiti. Nella maggioranza dei casi è possibile ren- 
dere il sistema non oscillante con una opportuna scelta delle impe- 
denze d’ingresso e d’uscita. 


TE 
(a) (b) 
(c) (d) 


Fig. 5.1. Tecniche per determinare le caratteristiche statiche. 
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Una volta che il sistema sia stato reso non oscillante, è necessario 
scegliere una tecnica per tracciare le caratteristiche in modo da ot- 
tenere una sola curva continua. Si possono esaminare alcune tecni- 
che possibili per variare la tensione applicata e la corrente ad ogni 
porta di un dispositivo. La figura 5.1(a) illustra l’uso di un gene- 
ratore di tensione costante (impedenza del generatore estremamente 





v Vv i 


I I 

(a) (5) 

Vv Vv 
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S/ 
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Fig. 5.2. Rette di carico per i circuiti della figura 5.1. 


piccola in confronto a quella del dispositivo). La figura 5.1(5) mo- 
stra un generatore a corrente costante (impedenza del dispositivo 
estremamente piccola in confronto a quella del generatore). La fi- 
gura 5.1(c) mostra un valore intermedio (variabile) dell’impedenza 
in serie con una tensione fissa. La figura 5.1(d) mostra un genera- 
tore di tensione (variabile) in serie con un valore intermedio fisso 
dell’impedenza. 

Le figure 5.2(a), 5.2(5), 5.2(c) e 5.2(d) mostrano le rette di carico 
che si ottengono con queste quattro alimentazioni. Nel caso che il 
generatore abbia tensione costante la retta di carico è parallela al- 
l'asse della corrente come nella figura 5.2(a). Nel caso di genera- 
tore di corrente costante la retta di carico è parallela all'asse della 
tensione come nella figura 5.2(2). Nel caso di impedenza intermedia 
variabile in serie con una tensione fissa si ha una retta di carico che 
ruota attorno al valore della tensione di alimentazione come nella 
figura 5.2(c). Se l’impedenza del generatore è intermedia tra il caso 
a corrente costante e quello a tensione costante si ottiene una retta 
qlì carico come nella figura 5.2(d). Nel caso che la retta di carico 
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sia scelta in maniera da non intersecare la caratteristica in più che 
un punto per volta, si otterrà una sola curva continua. 

Per illustrare questo punto si faccia l’ipotesi che la caratteristica di 
un dispositivo venga tracciata con la tecnica a corrente costante 
della figura 5.2(2) e che abbia l'andamento della figura 5.3(a), cioè 
sia, in un certo intervallo, a due valori rispetto alla corrente /. Se 
questa curva venisse descritta con la tecnica a tensione costante si 
avrebbe una sola curva continua come nella figura 5.3(2). 


V V 

I I 
Fig. 5.3(a). Caratteristica a due valo- Fig. 5.3(5). Caratteristica a due valo- 
ri in /, tracciata a corrente costante. ri in /, tracciata a tensione costante. 


Si deve notare che la retta di carico della figura 5.2(c) sarebbe 
soddisfacente a patto che la sua pendenza fosse tale da intersecare la 
curva in un sol punto per volta. 

Ci sono casi, fortunatamente estremamente rari, in cui un disposi- 
tivo è caratterizzato da una funzione a due valori sia per quanto 
riguarda V che /. È estremamente difficile tracciare una caratteri- 
stica soddisfacente per un dispositivo di questo tipo. 


6. PROCESSI FISICI NEI SEMICONDUTTORI 


La trattazione è stata fin qui limitata alle proprietà elettriche di un 
dispositivo visto dalle porte. Mentre questa trattazione è di per sé 
adeguata alla soluzione dei problemi di progettazione, è desiderabile 
che il progettista abbia qualche indicazione sui principi fisici di fun- 
zionamento dei dispositivi con cui lavora. Per capire il funziona- 
mento di questi dispositivi, è prima di tutto necessario presentare un 
breve schema della fisica dei processi di conduzione nei semicon- 
duttori. Notizie più dettagliate su tali processi potranno essere tro- 
vate nella bibliografia citata alla fine del capitolo. 
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La conduzione nei materiali semiconduttori 


| conduttori sono caratterizzati dalla presenza di molti elettroni 
dlisponibili per la conduzione elettrica mentre gli isolanti ne hanno 
assai pochi. I serziconduttori hanno portatori di corrente in quan- 
tità intermedia rispetto a questi estremi. Il germzanio e il silicio sono 
esempi di materiali semiconduttori comunemente usati. È di parti- 
colare importanza nei semiconduttori il fatto che portatori di carica 
possono essere elettroni oppure lacune,* che possono essere pensate 
come mancanze di elettroni di conduzione, ciascuna con una carica 
positiva uguale in modulo alla carica di un elettrone. Sia gli elet- 
troni che le lacune possono contemporaneamente contribuire alla 
corrente nello stesso materiale. Se ci sono più elettroni che lacune, 
il semiconduttore viene detto di tipo n; se predomina il numero di 
lacune si dirà di tipo p. Quindi i portatori di minoranza nel mate- 
riale di tipo 7, per esempio, sono lacune; i portatori di maggioranza 
elettroni. Si è trovato che semiconduttori come germanio o silicio 
possono essere deliberatamente drogati durante la lavorazione con 
l'aggiunta di piccolissime quantità di impurità, i domatori di elettroni 
o gli accettori di elettroni. Per questo scopo si possono usare elementi 
che hanno un elettrone di valenza in più o in meno rispettivamente 
del materiale fondamentale del cristallo semiconduttore. I donatori 
e gli accettori producono rispettivamente materiali di tipo n e di 
tipo p. 

Un materiale semiconduttore, che è spesso un w70n0-cristallo, offre 
una resistenza elettrica al movimento dei portatori di carica dovuta 
alle forze presenti nel reticolo cristallino. I portatori di carica pos- 
sono muoversi per diffusione (diffondersi cioè da regioni di alta 
densità di portatori) o sotto l’influenza di un campo elettrico come 
nei tubi elettronici. La velocità media con cui i portatori si muo- 
vono nella direzione di un campo unitario è detta wzobilità. Le mo- 
bilità delle lacune e degli elettroni nello stesso materiale non sono 
in generale eguali. Alcuni dispositivi semiconduttori utilizzano il 
fenomeno della diffusione, altri l’effetto di campo, altri ancora am- 
bedue i meccanismi. 

| portatori di minoranza possono essere generati nei semicondut- 
tori per produzione di coppie elettrone-lacuna. Questo processo 
corrisponde a strappare un elettrone dal suo stato legato nel reticolo 
eristallino per mezzo di energia luminosa o termica, producendo un 
elettrone e una lacuna, ambedue liberi di contribuire alla condu- 
zione elettrica. I portatori di minoranza in eccesso hanno vita media 
relativamente corta e scompaiono per ricombinazione con i porta- 


* [Abbiamo tradotto con lacune l’inglese holes, che in italiano è talvolta tra- 
© con cavità, buchi o vacanze.] 
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tori di maggioranza. Il tempo di immagazzinamento dei portatori di 
minoranza in un semiconduttore è collegato sia alla vita media che 
al campo elettrico a cui i portatori stessi sono sottoposti. Un’impor- 
tante effetto dovuto alla presenza di portatori di minoranza è una 
riduzione della resistività del semiconduttore nelle vicinanze dei 
portatori di minoranza finché questi sono presenti. 

I contatti con un materiale semiconduttore vengono usualmente 
fatti saldando un metallo al corpo semiconduttore. I contatti pos- 
sono essere o no raddrizzanti a seconda del tipo di metallo usato, 
della tecnica di fabbricazione ecc. Nel caso di contatto non raddriz- 
zante la corrente totale è indipendente dalla polarità della tensione 
applicata. La corrente attraverso un contatto raddrizzante dipende 
fortemente dalla direzione del campo applicato. 


7. DISPOSITIVI SEMICONDUTTORI E LORO CARATTERISTICHE 


Le nozioni fornite nel paragrafo precedente saranno ora applicate 
a particolari dispositivi semiconduttori. Si riporteranno le caratte- 
ristiche di parecchi dispositivi tipici e si spiegheranno in generale i 
principi fisici del loro funzionamento. Non si farà alcun tentativo 
di dare le caratteristiche di dispositivi in tutte le possibili configura- 
zioni o in tutte le combinazioni di polarità delle polarizzazioni. In 





Fig. 7.1. Caratteristica di diodo a giunzione. 
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generale, la configurazione particolare scelta caso per caso sarà tale 
dda rendere più semplice la spiegazione fisica oppure da presentare 
particolare interesse. 
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Tensione inversa (V) 
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Fig. 7.2. Caratteristica di un diodo commerciale (1N93). 


Diodo a giunzione 


Il diodo a giunzione è un dispositivo semiconduttore che utilizza 
una sola giunzione p-m. Le intensità delle correnti dirette e inverse 
dipendono dal numero dei portatori di maggioranza e di minoranza 
presenti nelle regioni n e p. La temperatura e la luce influenzano il 
numero di portatori di carica disponibili per la conduzione e quindi 
la corrente del diodo per una data tensione applicata. La figura 7.1 
mostra la caratteristica V, / per un tale dispositivo. AI di là di una 
tensione inversa critica, il diodo entra in regime di scarica. Il valore 
della tensione di scarica dipende dalle costanti fisiche del materiale 
semiconduttore e dalle tecniche di fabbricazione usate nel produrre 
il diodo, e può essere entro certi limiti controllato durante il pro- 
cesso di produzione. La figura 7.2 mostra le caratteristiche di un 
dispositivo commerciale (tipo 1N93). 


Triodo a giunzione 


La figura 7.3 mostra un triodo a giunzione p-n-p, cioè un transi- 
store. Il dispositivo consiste di due giunzioni p-n separate da una 
sottile regione di base ed è usualmente costruito con materiale pro- 
veniente da un mono-cristallo semiconduttore. Se le polarizzazioni 
sono quelle mostrate in figura, le lacune sono iniettate dalla regione 
p nella regione n in corrispondenza alla giunzione J; polarizzata di- 


ne 


rettamente, migrano per diffusione come portatori di minoranza at- 
traverso la regione n e sono raccolte quando arrivano alla giunzione 
J: polarizzata inversamente. In un transistore progettato corretta- 
mente i portatori di minoranza sono raccolti per la maggior parte 
in questo modo e contribuiscono alla corrente di collettore. 


Caratteristiche statiche 





Fig. 7.3. Triodo a giunzione. 


Poiché la giunzione emettitrice /, è polarizzata direttamente, le 
caratteristiche d’ingresso del transistore saranno molto simili a quelle 
dirette di un diodo a giunzione. Il collettore J, è polarizzato inver- 
samente e in assenza della corrente di emettitore /;, la sua caratteri- 
stica sarà analoga a quella di una giunzione p-n polarizzata nello 
stesso modo. La corrente di emettitore /; ha l’effetto di aumentare 
la corrente nel diodo collettore di una quantità pressa poco uguale. 
Quindi la caratteristica di uscita del transistore assomiglia a quella 
di un diodo polarizzato inversamente spostata lungo l’asse delle cor- 
renti, come mostrato nella figura 7.4 per il 2N43. 

Una spiegazione analoga vale anche per il transistore 7-p-n, nel 
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Fig. 7.4(a). Caratteristiche d’ingresso con base comune (2N43). 
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quale le polarità di polarizzazione sono rovesciate e il processo es- 
senziale di conduzione avviene per elettroni invece che per lacune. 


Corrente di collettore (mA) 
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Fig. 7.4(5). Caratteristiche d'uscita con base comune (2N43). 


Tetrodo a giunzione 


Se si aggiunge un contatto ohmico aggiuntivo, in modo opportuno, 
alla regione di base di un triodo a giunzione, si ottiene un tetrodo a 
giunzione come mostrato schematicamente nella figura 7.5. In con- 





+10 00 -10 -20 =-30 -—-40 -—50 —60 —70 +—80 
Corrente di base (uA) 


Fig. 7.4(c). Caratteristiche d’ingresso con emettitore comune (2N43). 
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dizioni normali di funzionamento, la tensione di polarizzazione è 
applicata tra la base 1 e la base 2. Si stabilisce cosi un gradiente di 
potenziale nella regione di base. Nel caso di tensione di polarizza- 
zione sufficientemente grande, solamente una parte della giunzione 
dell’emettitore sarà polarizzata come un emettitore. 


-12 
555 7000 E: A 
- 225 — 200 — 175 es: e 
"# 


L 
di 
(°) 


Corrente di collettore (mA) 
' 
(<a) 


Tensione collettore-emettitore (V) 


Fig. 7.4(d). Caratteristiche d'uscita con emettitore comune (2N43). 


Le caratteristiche statiche del tetrodo sono simili a quelle del 
. . . . 9 

triodo. Il vantaggio principale del tetrodo è una risposta alla fre- 

quenza più estesa per effetto della riduzione dell’area attiva efficace 


del transistore quando si applica una tensione continua di polarizza- 







Emettitore Collettore 


Fig. 7.5. Tetrodo a giunzione. 


zione tra i due contatti di base. È possibile usare il tetrodo come un 
dispositivo a tre porte, con un lato a terra, in varie applicazioni 
come mescolatori e modulatori. 
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Triodo p-n-p-n 
Il transistore p-m-p-n è un dispositivo a tre giunzioni. Le caratte- 
ristiche di questo dispositivo sono tracciate nella figura 7.6. Il suo 


funzionamento può essere compreso qualora lo si consideri compo- 
sto di due transistori collegati come nella figura 7.7. La presenza 
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Fig. 7.6. Caratteristiche di un triodo p-n-p-n. 


del resistore R genera una reazione positiva e produce una regione di 
resistenza d’ingresso negativa come è mostrato dalla caratteristica 
d’ingresso. Quando si applichi una polarizzazione positiva tra il 
punto 2 e il terminale comune, le funzioni degli elettrodi J, e 73 
sono rovesciate, la reazione diventa negativa e la caratteristica di 
uscita è simile a quella di un triodo a giunzione. 


Diodo a doppia base (transistore a giunzione unica) 


Un diodo a doppia base è un dispositivo semiconduttore con una 
sola giunzione p-n e due contatti non raddrizzanti (fig. 7.8). Le sue 
caratteristiche sono mostrate nella figura 7.9; le caratteristiche d’in- 
gresso presentano una zona di resistenza negativa analoga a quella 
del tipo p-n-p-n. Il funzionamento del dispositivo è estremamente 
complesso, in quanto esso combina il meccanismo di iniezione e 
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raccolta alla giunzione, gli effetti di campo nella regione interbase, 
la riduzione di resistività dovuta ai portatori di minoranza nella 
regione tra giunzione e base comune. Per una trattazione completa 





Fig. 7.7. Rappresentazione, mediante due transistori, del funzionamento di un 
triodo p-n-p-n. 


Fig. 7.8. Diodo a doppia base. 
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dei processi fisici coinvolti nel funzionamento si possono consultare 
i lavori elencati alla fine del capitolo. 


Transistore a effetto di campo 


Il transistore a effetto di campo ha due contatti ohmici e una 
giunzione p-n, esattamente come il diodo a doppia base (fig. 7.8). 
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ti 
Fig. 7.9. Caratteristiche di un diodo a doppia base. 


In questo dispositivo, però, la giunzione è sempre polarizzata in- 
versamente. In queste condizioni si ottiene una riduzione della se- 
zione effettiva del tratto semiconduttore. Il comando del flusso di 
corrente tra i contatti che cosi si ottiene può essere compreso esa- 
minando le caratteristiche di uscita nella figura 7.10. La caratteri- 


Vio = Costante 


Vo = Costante 
- Vo + Vo 


Fig. 7.10. Caratteristiche di un transistore a effetto di campo. 


stica d’ingresso è quindi quella di un diodo polarizzato inversa- - 
mente. Il funzionamento è analogo a quello di un ordinario tubo a 
vuoto con inserita una resistenza di fuga di griglia. 


Triodo a contatto puntiforme 


Le caratteristiche di questo dispositivo sono simili a quelle di un 
triodo a giunzione salvo una non linearità più accentuata. Una pro- 
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x 


prietà notevole di questo triodo è quella per cui, a differenza del 
normale transistore a giunzione, l'aumento di corrente di collettore 
è superiore all'incremento di corrente dell’emettitore. La teoria del 


x 


funzionamento di questo dispositivo è complessa e non completa- 
mente chiarita. 
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Capitolo 2 
CIRCUITI EQUIVALENTI 





8. RAPPRESENTAZIONE EQUIVALENTE DI UN DISPOSITIVO 


Rappresentazione di un doppio bipolo 


Si è visto che molti dispositivi semiconduttori possono essere stu- 
diati come dispositivi a due porte, indicate come ingresso e uscita. 
Saranno dunque interessanti le grandezze elettriche che definiscono 
il comportamento alle due porte. 

La figura 8.1 mostra una rete a due porte (o doppio bipolo) con le 





Fig. 8.1. Doppio bipolo, o rete a due porte. 


convenzioni usuali per contrassegnare i terminali e le convenzioni 
di segno. Le correnti /; e /, sono definite in modo da essere positive 
quando fluiscono, come è indicato in figura, verso la rete al mor- 
setto positivo. Le tensioni V, e V, sono definite positive quando i 
terminali 1’ e 2° sono a potenziale più alto di 1 e 2 rispettivamente. 

Un dispositivo di questo tipo è caratterizzato dalle relazioni che 
esistono rispettivamente tra le correnti /,, /, e le tensioni Vi, V.. 
Se queste relazioni possono essere espresse da un sistema di equa- 
zioni differenziali lineari, diremo che il dispositivo stesso è lineare. 
Quest’ipotesi è giustificata per qualsiasi punto di lavoro purché i 
segnali siano piccoli. 

Una qualsiasi coppia scelta tra le quattro grandezze /1, 12, Vi, V2 
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può essere espressa in funzione delle due restanti. Lo studio delle 
relazioni mutue tra queste grandezze può essere fatto in modo par- 
ticolarmente conveniente con l’aiuto della tecnica algebrica di cal- 
colo matriciale, ampiamente esposto in testi specializzati.”* In 
appendice è fornita una introduzione all’algebra delle matrici per i 
dispositivi a due porte. 

Con notazione matriciale è possibile scrivere il sistema di equazioni 
per un dispositivo a due porte come segue 


V Zi I I a V 
el-teelit] « E]-Eezdle] coca 
Vi Z21, 222] | {2 1, Y21 Y22 V, 
V bi, b I I i V 
VR R][t] < f-e]le] vos 
1, ba, b22 V, Va 821) E22 1, 
V sa2|| V V bi db V 
| in "| | i Ù | | ll i È i [8.568.6] 
I, 421,422] | 712 1, ba, baz 1 
Quando si conoscono gli elementi di una qualsiasi delle matrici in- 
dicate è possibile ottenere gli elementi di ogni altra. Nell’appendice 
è riportata una tabella di queste relazioni mutue. 


Circuiti equivalenti basati sulle equazioni matriciali 


Sia data un’equazione matriciale per un dispositivo a due porte: è 
possibile costruire un gran numero di circuiti equivalenti. Alcuni 
dei più semplici possono ottenersi molto semplicemente, come per 


esempio quelli delle figure 8.2, 8.3, 8.4.** i 
I, 2, 
211 222 
3 xl 
+ 
21272 zala 


Fig. 8.2. Circuito equivalente usando i parametri 2. 
Vi=zul+Z1l2 
23 Zul1+222l2. 


*I numeri tra parentesi rimandono alla bibliografia che appare alla fine di 
ciascun capitolo. 

** [Diversamente dalla convenzione generalmente adottata in Italia e in con- 
formità al testo originale, i generatori di corrente sono indicati con frecce 
curve (vedi fig. 8.3) e i generatori di tensione con cerchietti con un + da un 
lato (vedi fig. 8.2).] 
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Altri circuiti equivalenti possono essere costruiti considerando una 
possibile rete equivalente e associando gli elementi della sua matrice, 


termine a termine, con gli elementi della matrice del dispositivo. 


Si consideri ad esempio la rete della figura 8.5. 
Per questa rete 





Vi tà Z1+Zo; Z, 1, 8.7 
V, sa Z.+Za; Z.+Z; Db } [ 5 ] 
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Fig. 8.3. Circuito equivalente usando i parametri y 


l,= vuVityiaVa 
I=ynVi+tyaV.. 


I) 
Re: 


I1ha 


1/h22 x 
h12Va 





Fig. 8.4. Circuito equivalente usando i parametri È. 


Vi=bhuli+haV2 
1,= buli+haVa. 


Z3 hh, I2 


IE PRE 


Fig. 8.5. Rete. 
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Se si definisce il dispositivo per mezzo della matrice 2, 


Z119 212 
pa i [8.8] 
e confrontando termine a termine si trova che 
Z1=2Zu1—212 [8.9] 
PESCI [8.10] 
Z3= 22-12 [8.11] 
Zy=Zn—-Z12 [8.12] 


e gli elementi sono noti. In modo analogo si può costruire il cir- 
cuito equivalente di una rete a 7 e ottenere la configurazione della 
figura 8.6. Occorre notare che i circuiti equivalenti sono usati su 


I 1 "2 I 2 





Fig. 8.6. Rete a a. 
I=yuVi+tyiaV: 
2=VnVityaVa. 


larga scala per fornire una rappresentazione dei processi fisici e 
quindi dovrebbero, se possibile, essere composti di elementi realiz- 
zabili fisicamente. 

Sebbene i precedenti circuiti equivalenti siano assai semplici, è 
possibile trovarne parecchie variazioni. Infatti i generatori di ten- 
sione in serie con impedenze possono essere sostituiti da generatori 
di corrente in parallelo ad ammettenze. Per esempio la rete della 
figura 8.5 è equivalente a quella della figura 8.7 qualora il ge- 


(Z4/Z3) I, 





Fig. 8.7. Rete equivalente a quella della figura 8.5. 
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neratore di tensione Z4/, sia sostituito dal generatore di corrente 
(Z4/Z3)l1. 

In certi casi si possono scegliere configurazioni della rete più com- 
plicate, mettendo in evidenza elementi di particolare interesse, ma 
naturalmente sacrificando la semplicità della rappresentazione. 


9. CONSIDERAZIONI GENERALI SULLE RAPPRESENTAZIONI DEL TRANSISTORE 


Scelta dei parametri più opportuni 


Abbiamo mostrato come le equazioni che rappresentano il com- 
portamento di un dispositivo possano essere scelte tra sei differenti 
sistemi. La scelta è dettata, tra l’altro, dalla semplicità delle misure 
che si eseguono su un certo dispositivo. 

Si consideri, ad esempio, l’equazione [8.2]. Se si scrivono le equa- 
zioni nella forma usuale si ottiene 


I,=yuVityaV? [9.12] 
I=YnVityaVa. [9.15] 
Allora 
Yu=1/V, quando V,=0 [9.2a] 
Va 1;/ V, quando Vi =:0 [9.25] 
Va 1,/ Vi quando V. =0 [9.2c] 
Y22=13/V2 quando V,=0. [9.2d] 


In queste formule y;, e y2. sono le ammettenze di ingresso e d’u- 
scita di cortocircuito, mentre y;, € yz; sono le ammettenze mutue, 
in un senso e nell’altro, di cortocircuito. Conseguentemente, la mi- 
sura di queste quattro impedenze in laboratorio impone che l’in- 
gresso e l’uscita siano successivamente cortocircuitati. Quando si 
siano ottenute queste grandezze è possibile usare il circuito equiva- 
lente della figura 8.6. . 

Un esempio è costituito dalle equazioni [8.3]. In questo caso dii è 
l'impedenza d’ingresso quando si sia cortocircuitata l’uscita, 1 è 
il rapporto di tensione con ingresso aperto, 2; è il rapporto di 
corrente con l’uscita cortocircuitata, 42, è l'’ammettenza di uscita 
con l’ingresso aperto. 

La misura di questi parametri impone che ingresso e uscita siano 
aperto e cortocircuitata rispettivamente durante le misure. Da que- 
ste grandezze si ottiene il circuito equivalente della figura 8.4. 

In maniera analoga una caratterizzazione per mezzo della matrice 2 
richiede la misura delle impedenze d’ingresso, d’uscita e mutue con 
circuito aperto, e conduce al circuito equivalente della figura 8.7. 
Gli elementi del circuito sono comunemente indicati come r., resi- 
stenza dell’emettitore, r» resistenza della base, r. resistenza del col- 
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lettore, 4 coefficiente del generatore di corrente pilotato, nel caso 
in cui il circuito abbia l’emettitore come elettrodo d’ingresso, il col- 
lettore come uscita e la base come elettrodo comune. Il circuito 
può essere disegnato in modo diverso come è indicato nella fi- 
gura 9.1. 

Si è detto nel capitolo 1 che il diodo d’ingresso equivalente di un 
transistore a giunzione è polarizzato direttamente (bassa resistenza), 





Fig. 9.1. Rete equivalente a 7. 


mentre il diodo d’uscita equivalente è polarizzato inversamente (alta 
resistenza). Per l'esecuzione delle misure è molto conveniente corto- 
circuitare una resistenza, elevata per la corrente alternata, facendo 
uso di un condensatore e aprire il circuito di una resistenza, bassa 
per la corrente alternata, per mezzo di un induttore o di un resi- 
store. A_ bassa frequenza quindi le misure in laboratorio su transi- 
stori a giunzione sono convenientemente fatte in termini dei para- 
metri ». Quindi il circuito equivalente » è di uso più comune. A 
frequenza più elevata le misure su parametri 2 0 y possono divenire 
più convenienti e i circuiti equivalenti 2 o y simili a quelli delle 
figure 8.5 e 8.6 sono più largamente usati. È importante notare che 
a qualsiasi frequenza di funzionamento, per qualunque punto di la- 
voro, a ogni data temperatura, uno qualsiasi degli insiemi di quattro 
misure indipendenti è completamente sufficiente per specificare il 
comportamento del dispositivo. 


Inserzioni di un transistore 


Si è mostrato che i parametri sono quelli che si misurano meglio 
a bassa frequenza. Essi dànno il circuito equivalente della figura 9.2. 

Un transistore può essere fatto funzionare in tre modi con gua- 
dagno di potenza maggiore di 1. Questi sono: 1) base in comune, 
ingresso all’emettitore e uscita al collettore, 2) emettitore in comune, 
ingresso alla base, uscita al collettore e 3) collettore in comune, 
ingresso alla base, uscita all’emettitore. Questi sono designati come 
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inserzioni con: base comune, con emettitore comune e con collet- 
tore comune, rispettivamente. 

Se sono noti i parametri » per una qualsiasi inserzione essi possono 
facilmente essere calcolati per le altre (cfr. appendice). Per distin- 
guere tra le differenti inserzioni si userà un indice che si riferisce 


holi 





Fig. 9.2. Rete equivalente con parametri ». 


all’elettrodo di riferimento. Si avrà per esempio iis, P218) Y12 € 2220 
per parametri nel caso di base comune, biie, di2e, Y22e, 2226 Saranno 
parametri con emettitore comune, finalmente diic, Piz Viso Zize S- 
ranno parametri con collettore comune. 


10. PARAMETRI DI UN TRANSISTORE E CIRCUITI EQUIVALENTI 


Considerazioni generali 


Come si è visto, i parametri per piccoli segnali di un transistore 
possono essere determinati qualora si esegua un insieme appropriato 
di quattro misure in alternata. Questo procedimento fornisce infor- 
mazioni adeguate per la progettazione di un circuito qualora il tran- 
sistore venga fatto funzionare nell'intervallo di frequenza, per il 
punto di lavoro statico e la temperatura corrispondenti alle misure 
eseguite. Se d’altra parte il transistore è usato in condizioni di fun- 
zionamento differenti, è necessario compiere un nuovo insieme di 
misure per ottenere i valori dei parametri validi nelle nuove con- 
dizioni. 

Consegue da quanto detto che se si desidera avere un’informazione 
completa sulle prestazioni del transistore sarà necessario misurare i 
suoi parametri per piccoli segnali a tutte le frequenze, punti di la- 
voro statici e temperature, che interessano. Questo è possibile e, in 
qualche caso, qualora si richieda una grande precisione, inevitabile, 
sebbene piuttosto faticoso. È preferibile determinare le grandezze 
fondamentali che governano il comportamento dei parametri del 
transistore per piccoli segnali nonché le relazioni funzionali che esi- 
stono tra queste grandezze in diverse condizioni di funzionamento. 
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Se si fa questo, il transistore può essere caratterizzato da un numero 
relativamente piccolo di grandezze ed è possibile prevedere il suo 
comportamento nelle condizioni di funzionamento più diverse senza 
eseguire un numero eccessivo di misure. Le grandezze fondamentali 
e le loro mutue relazioni, d’altra parte, sono collegate con il com- 
portamento fisico del transistore. È quindi necessario che il proget- 
tista di circuiti acquisti un certo grado di conoscenza dei processi 
fisici che determinano il funzionamento del transistore. 

Nello studio dei circuiti con tubi elettronici si trova conveniente 
il fatto che i circuiti equivalenti, nel caso delle valvole più semplici, 
(che tengono conto di diverse reattanze parassite) siano validi in un 
esteso intervallo di frequenza. Soltanto a frequenze estremamente 
elevate, quando gli effetti del tempo di transito divengono rilevanti, 
la rappresentazione dei tubi elettronici diviene complicata. Si ag- 
giunga che il significato degli elementi del circuito equivalente può 
essere facilmente visualizzato in termini di funzionamento fisico del 
tubo. 

La situazione è differente per i transistori. Qui hanno luogo parec- 
chi processi fisici, e ciascuno di essi esercita una influenza sul com- 
portamento circuitale del transistore. Per conseguenza, un circuito 
equivalente completo del transistore, valido in un esteso intervallo 
di frequenze, include moltissimi componenti, alcuni a costanti con- 
centrate, altri a costanti distribuite. 

Poiché non c’è praticamente limite all’affinmamento del circuito 
equivalente del transistore per includere gli effetti di ulteriori pro- 
cessi fisici, non si cercherà di fornire un circuito equivalente esatto. 
Si mostrerà invece una rappresentazione approssimata del transi- 
store: poiché, d’altra parte, anche questa causerebbe difficoltà inutili 
in molte applicazioni, si farà uso di ulteriori semplificazioni valide 
in particolari intervalli di frequenza. Rappresentazioni più esatte del 
transistore sono riportate nella bibliografia. 


Rappresentazioni di un transistore e sue proprietà 


IL TRANSISTORE “IDEALE” Nel transistore p-n-p mostrato nella 
figura 10.1, ciascuna delle tre regioni semiconduttrici può essere 
considerata, in prima approssimazione, equipotenziale, cioè priva di 
campo. Le tensioni applicate si localizzano sulle barriere o strati di 
transizione che separano rispettivamente l’emettitore e il collettore 
dalla base. (Questi strati a barriera sono anche chiamati strati di 
svuotamento, poiché i campi forti che ivi esistono tendono ad al- 
lontanare da queste regioni i portatori di carica — lacune ed elet- 
troni liberi —.) 

Se si sovrappone un piccolo incremento positivo alla tensione di 
polarizzazione in continua tra emettitore e base, l’emettitore inietta 
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lacune addizionali nella base. Le lacune iniettate si spostano nella 
regione di base praticamente senza campo, verso il collettore, in 
virtà di un gradiente di densità. Alcune delle lacune che stanno 
diffondendo non raggiungono il collettore, ma scompaiono per ri- 
combinazione, durante il percorso, con alcuni dei numerosi elettroni 
che esistono nella base. D'altra parte, la stragrande maggioranza 
delle lacune iniettate raggiunge la barriera del collettore, è spazzata 
attraverso la barriera dal campo esistente e entra nella regione del 
collettore. 


Emettitore Base Collettore 


(A [A 
A 7 
4 4 
4 4 
4 4 
4 4 
4 4 
4 4 
4 4 
4 4 
4 4 
A 4 
< IN 
4 4 





Fig. 10.1. Transistore p-n-p. 


In aggiunta a questo processo di diffusione principale esistono 
effetti secondari di qualche importanza. L'incremento di tensione 
applicato alla giunzione dell’emettitore dà origine non solo alla cor- 
rente di lacune tra emettitore e base, ma anche a una piccola cor- 
rente elettronica tra base ed emettitore. Inoltre, sebbene la maggior 
parte della corrente di collettore consista di lacune spazzate attra- 
verso la barriera del collettore, alcuni elettroni attraversano questa 
barriera in direzione opposta e dànno luogo a un aumento della 
corrente di collettore. 

I processi di diffusione possono essere trattati matematicamente ma 
gli sviluppi matematici sono qui omessi. Il lettore che sia interessato 
a questo argomento potrà consultare il classico lavoro di J.M. 
Farly‘ che ha risolto le equazioni della diffusione che si riferiscono 
alle diverse componenti della corrente in un modello di transistore 
“unidimensionale”. Poiché un modello di transistore basato soltanto 
sui fenomeni di diffusione non include gli inevitabili effetti parassiti, 
si farà riferimento ad esso come al transistore ideale. 

I calcoli di Early esprimono i parametri per piccoli segnali in fun- 
zione delle proprietà fisiche dei transistori e forniscono i seguenti pa- 
rametri » approssimati per la inserzione con base comune per il 
transistore ideale, a bassa frequenza: 


(b110)o= 7,= RT/qle [10.1] 
(h1209)o = uo = P'/[(4/RT) sinh p cosh p] [10.2] 
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(h210)o= — av = — BoYa* = —Ya*/cosh p [10.3] 


(5220)o = Lea = PIe sinh p/cosh? p, [10.4] 
dove 


r,= resistenza di diffusione delPemettitore 
Ho= rapporto di trasferimento di tensione inversa per bassa fre- 
quenza 
A» = Quadagno di corrente con uscita in corto circuito a bassa fre- 
quenza (oppure rapporto diretto di trasferimento di corrente) 
&ea = conduttanza di diffusione del collettore 
q= carica dell’elettrone (1,6x10-!° C) 
kR= costante di Boltzmann (1,37Xx10-23 J/°K) 
T = temperatura assoluta in °K 
B= fattore di trasporto, cioè rapporto tra il numero di lacune che 
raggiungono il collettore e il numero totale di quelle iniettate 
dalla base (8 dipende dalla frequenza e si indica con # il suo 
valore a bassa frequenza) 
Y= efficienza di emettitore, cioè rapporto tra la corrente di lacune 
dell’emettitore e la corrente totale di emettitore * 
a*= fattore di moltiplicazione di collettore, cioè rapporto tra la 
corrente totale del collettore e la corrente di lacune del col- 
lettore * 
Ig= corrente continua di emettitore 
p= w/L, dove w è la larghezza della regione di base e L è la lun- 
ghezza di diffusione delle lacune nella regione di base di tipo 
n, cioè il cammino netto di diffusione di una lacuna media 
in una regione che abbia proprietà simili a quelle della regione 
di base prima della ricombinazione con un elettrone. (Perché 


si abbia 80 prossimo all’unità, w deve essere considerevolmente. 


più piccolo di L.) 

p'= èp/5Vcx:=(1/L)(8w/8Vcr). (La larghezza della regione di 
barriera del collettore e, per conseguenza, quella della re- 
gione di base è funzione della tensione collettore-base Vos. 
La derivata di questa funzione è 8w/8Vcx.) 


AI crescere della frequenza i parametri » del transistore ideale 
diventano complessi. Se si indica con t la vita media delle lacune 
nella regione di base (cioè il tempo durante il quale la lacuna media 
può esistere prima di ricombinarsi con un elettrone) e la pulsazione 


* Nelle equazioni da [10.1] a [10.4] si è trascurato l’effetto di y nonché 
quello di a*, tranne quando si è considerato (4:15). L'errore che si commette 
è piccolo per (bs) 0 per (4:2°)o ma può essere considerevole per (4.°)o, che 
può essere apprezzabilmente maggiore di quanto indicato dall’equazione [10.4] 
per transistori che abbiano un'efficienza di emettitore relativamente bassa. 
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del segnale applicato con è, i parametri » del transistore ideale sono 


he AIAR [10.5] 
ie eri [10.7] 


Il circuito equivalente con questi parametri è mostrato nella fi- 
gura 10.2. 





Fig. 10.2. Circuito equivalente, con parametri %, del transistore ideale. 


EFFETTO DEGLI ELEMENTI PARASSITI I calcoli che portano ai pa- 
rametri 4’ delle espressioni da [10.5] a [10.8] sono basati sull’analisi 
matematica dei processi di diffusione nel transistore. Esistono, d’al- 
tra parte, altri effetti fisici aggiuntivi di importanza considerevole 
dal punto di vista delle prestazioni del circuito. Prendere in conside- 
razione questi processi aggiuntivi porta ad aggiungere componenti 
al circuito equivalente del transistore ideale, in modo da ottenere 
un circuito equivalente che rappresenti le prestazioni del transistore 
reale. Poiché questi processi peggiorano le prestazioni del transi- 
store, i corrispondenti elementi del circuito equivalente sono spesso 
indicati come elementi parassiti. 

In un transistore reale, la base non è equipotenziale, ma presenta 
resistenza ohmica al passaggio della corrente di base. Questa resi- 
stenza parassita è la resistenza diffusa di base generalmente indi- 
cata con ry. (Il nome di resistenza diffusa di base è dovuto alla 
forma della base di un transistore a giunzione, in cui la base si dif- 
fonde procedendo dal centro della giunzione verso la periferia del 
transistore.) r»° può essere inclusa nel circuito equivalente connet- 
tendola tra la base interna B' e il contatto di base B come è mo- 
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strato nella figura 10.3. La resistenza di base non è sempre pura- 
mente resistiva nei transistori ottenuti per accrescimento, del tipo 
n-p-n, ry è di tipo distribuito (linea di trasmissione) e deve essere 
associata, ad alta frequenza, con un condensatore in parallelo.” In 
generale, però, si può ammettere che 7° sia un semplice resistore. 
L'esistenza di ry' peggiora le caratteristiche di funzionamento del 
transistore ad alta frequenza. 





Fig. 10.3. Circuito equivalente di un transistore reale. 


Poiché le barriere che separano l’emettitore e il collettore dalla 
base sono regioni in cui esistono forti campi elettrici, accadrà che 
a queste regioni siano associate capacità, le cosiddette capacità di 
barriera (dette anche spesso capacità di strati di svuotamento o ca- 
pacità di transizione). La capacità di barriera associata con la giun- 
zione dell’emettitore è generalmente trascurabile in confronto alla 
capacità di diffusione dell’emettitore (cioè la componente immagi- 
naria di 41109), ma il ruolo giocato dalla capacità di barriera del col- 
lettore C.r è molto importante. C.r deve essere aggiunta al circuito 
equivalente del transistore ideale, in parallelo a 422» (fig. 10.3). (Se 
si vuole essere più rigorosi, a seconda della geometria del particolare 
transistore che si considera, tale capacità dovrebbe essere connessa 
tra il terminale C del collettore e un punto intermedio della resi- 
stenza diffusa di base r»° [fig. 10.4]. D'altra parte, questa ulteriore 
approssimazione è generalmente tralasciata.) La capacità di barriera 
è un elemento parassita; si ha, per effetto di essa, un considerevole 
peggioramento delle prestazioni ad alta frequenza. 

Fsiste poi una corrente di fuga collettore-base. Quest’effetto può 
essere rappresentato connettendo in parallelo ad 47,» una condut- 
tanza di fuga gx. come mostrato nella figura 10.3. Analogamente 
alla capacità di barriera, questa conduttanza dovrebbe, a seconda 
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della geometria del transistore, essere connessa tra il terminale C del 
collettore e un punto di 7° (fig. 10.4), ma, per semplicità è possibile 
accettare una disposizione come quella della figura 10.3. 

In alcuni casi, le resistenze ohmiche dell’emettitore e del collettore 
nonché dei contatti ad essi associati non sono trascurabili. Queste 
resistenze saranno generalmente trascurate nelle applicazioni in cui 
i segnali siano piccoli. 





Ie hu da Vo Pt 
e) 


Fig. 10.4. Circuito equivalente più esatto di un transistore ideale. 


Da ultimo, gli effetti delle capacità interelettrodiche parassite, do- 
vranno molto spesso essere prese in considerazione.‘** Per esempio, 
ad alta frequenza, nella inserzione con emettitore comune, la capa- 
cità collettore-base può influire sulle prestazioni del circuito. 


IL TRANSISTORE REALE Se si aggiungono 7», Cer, ge, al circuito 
equivalente del transistore ideale si ottiene il circuito equivalente 
per un transistore reale mostrato nella figura 10.3, che è ragione- 
volmente preciso. (Poiché Va = Vw il generatore di tensione è 
spesso indicato come proporzionale alla tensione effettivamente 
misurabile Va.) 

I parametri » per l'inserzione con base comune possono essere cal- 
colati per un transistore reale che corrisponda a questo circuito 
equivalente. Poiché, nel caso di transistore a giunzione (fino a fre- 
quenze molto elevate e per punti di lavoro normali), si ha 


hi « 1 [10.9] 
Tr ha « 1 [10.10] 


le espressioni che collegano i parametri » del transistore “reale” a 
quelli del transistore “ideale” possono essere scritti in forma sem- 
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plificata. Se si pone: 


h220 = b220 +ga1+jWCer, [10.11] 
si trova che i parametri del transistore reale con base comune sono: 
biso = hiv +r60(1+020) [10.12] 
bia = bian +rv ha” [10.13] 
20 = ba [10.14] 
ba = ha”. [10.15] 


Queste approssimazioni sono sufficienti per la maggioranza dei 
casi. Talvolta però l’approssimazione [10.10] non è accettabile, spe- 
cialmente per quanto riguarda 4;2 e 42». Allora i secondi membri 
delle equazioni [10.13] e [10.15] debbono essere moltiplicati per 
1/(1 +ry h220"). 

Se si sostituiscono nelle equazioni da [10.11] a [10.15] i valori dei 
parametri 4’ del transistore ideale dati dalle equazioni da [10.5] a 
[10.8], si ottengono i parametri », per base comune, del transistore 
reale. I parametri » per le inserzioni con emettitore comune e col- 
lettore comune potranno essere calcolati con la tabella 4 dell’appen- 
dice. Le espressioni che si ottengono sono alquanto complicate ma 
hanno grande importanza, poiché dànno una rappresentazione gene- 
rale del transistore e legano tra di loro rappresentazioni diverse, che 
spesso sembrano indipendenti. Il progettista di circuiti, però, non 
userà in generale queste espressioni complicate per la pratica pro- 
gettazione dei circuiti. Nei paragrafi seguenti si vedrà come, a se- 
conda della frequenza di funzionamento, le espressioni potranno 
essere notevolmente semplificate per il calcolo effettivo del circuito. 


Parametri h nei diversi intervalli di frequenza 


ZONA DI BASSA FREQUENZA A bassa frequenza, i parametri b' per 
base comune, del transistore ideale, sono dati da T,, Ho, — 40 € Lea 
(vedi eqq. da [10.1] a [10.4]). 


0 Ie 


I > no Ve A 





Fig. 10.5. Circuito equivalente del transistore, per bassa frequenza. 
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L’angolo di fase di 4, non è trascurabile, anche a frequenze 
dell'ordine di pochi kHz, a causa della capacità della barriera di 
collettore. Come si vedrà nel seguito si può scrivere: 


220" i getjWC., [10.16] 


dove g. è la conduttanza di collettore e C. la capacità di collettore. 

Il circuito equivalente della figura 10.3 si trasforma ora in quello 
della figura 10.5. Se si fa uso delle equazioni da [10.12] a [10.15], 
si troveranno i parametri » corrispondenti alle tre configurazioni 
(cfr. tab. 10.1). 


taBELLA 10.1. Parametri » approssimati, per bassa frequenza 


Inserzione 
Parametro Base comune Emettitore comune Collettore comune 
bu r,+r (1-50) rs +r,/(1— 0) ri +r,/(1--ao) 
hi motrs (g:+joC%) r,( Le+j0wC%)/(1—- 050) — uo 1 
ha — Ao as0/(1—as0) —1/(1— 0) 
ha ge+j0Ce (ge+j0C)/(1-ax) (g.+j0C)/(1-a50) 


Se si pone mente a valori tipici delle grandezze da cui dipendono i 
vari parametri », è possibile calcolare numericamente valori tipici 
di tali parametri. Per esempio, a una corrente di emettitore di 1MA 
e per una tensione di collettore di 6 V, 7, = 26 Q, uo va da 0,5x 10-4 
a 5x10-4, axo è compreso tra 0,9 e 1,0, g. è compreso tra 0,1X10-6 
e 1Xx10-9Q-!, C. è compreso tra 2 e 30 pF, ry' è compreso fra 30 
e 10000. 

C. potrà essere trascurato ogni volta che WC. è piccolo in con- 
fronto a g. cioè usualmente a bassa frequenza. 


ZONA DI MEDIA FREQUENZA Si indica come zona di media fre- 
quenza quella regione in cui le componenti immaginarie dei para- 
metri per piccoli segnali non possono essere trascurate, ma dove 
sono giustificate le approssimazioni al prim'ordine delle funzioni 
iperboliche nelle equazioni da [10.5] a [10.8]. 

Il guadagno di corrente di cortocircuito per base comune è dato 
dalla equazione [10.7]: 


a = a» cosh p/cosh [p(1-jwt)""]. [10.17] 


La frequenza di taglio di a», far = 4a /27 (detta anche talvolta “fre- 
quenza di taglio” a) è definita come quella frequenza per cui a» è 
uguale a 0,707 volte il suo valore a bassa frequenza @aro. Poiché 
Wan Si può misurare facilmente, la dipendenza dalla frequenza dei 
parametri di un transistore è in generale descritta in funzione di 
way. In generale ©w,» è funzione di p e t. Nel caso di transistori 
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nei quali «xo è prossimo all'unità, si avrà approssimativamente: 
War = 2,5/pr. [10.18] 
Le funzioni iperboliche delle equazioni da [10.5] a [10.8] si pos- 
sono approssimare al primo ordine, come segue: 
sinh [p(1+j@w7)"]= (1+j6w7)"(1+jwtp?/6) sinh p= 
= (1+j01)(1+j00/2,40a) sinh p. [10.19] 
cosh [p(1+jwT)"]= (1+jwtp?/2) cosh p= 
= (1+j00/0,8%) cosh p [10.20] 
Nella zona di media frequenza, le frequenze che si considerano 
sono molto più piccole di 2,40%., e si può quindi scrivere: 
tanh[p(1+jw7)"]= 
= (1+jw7)"?[(1+j0/2,40%ar)/(1+j0/0,804)] tanh p= 
= (1+j67)"? tanh p/(1+j0/1,20%0)). [10.21] 


Per conseguenza usando le equazioni da [10.5] a [10.8] nonché 
la [10.11] si ottiene (trascurando l’effetto di 73) 


bi =re/(1+j0/1,200) [10.22] 
bia = po/(1+j00/0,8%ar) [10.23] 
ba; = — ar0/(1+j00/0,80ar) [10.24] 


han = gea(1+jWT)/(1+j0/1,20)+ga+j0Cer. [10.25] 


Nelle espressioni di 47» il termine jWC.r è il termine immaginario 
predominante e, poiché 


1/1&1,2War 


si potrà scrivere approssimativamente 


ba = goa + Le +j@(Cer+ Beat). [10.26] 

Se si pone 
Le = Leat Ler [10.27] 
Co= Cert get = Cert Coa, [10.28] 


dove C.a= get è la capacità di diffusione del collettore, si potrà 
scrivere semplicemente 


ban” = LetjwC., [10.29] 


dove g. è la conduttanza di collettore e C. la capacità di collettore. 

In molti casi, specialmente alle più basse tra le medie frequenze, i 
fattori 1,2 e 0,8 nelle equazioni da [10.22] a [10.25] possono essere 
trascurati, ed allora si otterranno le seguenti espressioni semplificate 
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per i parametri »' e h220”: 


bi = Te/(1+j0/0w) [10.30] 
hi» = bo/(1+j%/W%ar) [10.31] 
hai = — dv9/(1+j@/War) [10.32] 
ha» =go+jWC.. [10.33] 


A seconda del grado di approssimazione desiderato, si usano le equa- 
zioni da [10.22] a [10.25] assieme alla [10.29], oppure le equazioni 
da [10.30] a [10.33], per rappresentare il transistore ideale: esse pos- 
sono essere sostituite nelle equazioni da [10.12] a [10.15]. Si otter- 





Fig. 10.6. Circuito equivalente del transistore, valido per basse e medie fre- 
quenze. 


ranno cosi espressioni approssimate per i parametri » del transistore 
reale per la inserzione con base comune. Il circuito equivalente cor- 
rispondente è quello della figura 10.6. La capacità C: che risulta in 
parallelo a 7, è la capacità di diffusione delPemettitore ed è data da 


C.=1/(1,2r,0%ar). [10.34] 


Anche qui il fattore 1,2 è spesso tralasciato e si scrive semplice- 
mente 


e= 1/T:Wap. [10.35] 


La tabella 10.2 mostra i parametri », con la dipendenza dalla fre- 
quenza, per le tre inserzioni, ottenuti facendo uso delle equazioni 
da [10.30] a [10.33] e da [10.12] a [10.15]. Queste espressioni sono 
valide con una certa approssimazione fino a una frazione apprezza- 
bile di fa (si è trascurata la dipendenza di 412° dalla frequenza in 
queste espressioni, perché a frequenze più alte 4120 « Yv 922). 

Per molte applicazioni, il comportamento dei parametri » ad au- 
dio-frequenze non ha interesse, ma basta conoscere le espressioni dei 
parametri » valide solamente a frequenze medie, ove wW> g./C. € 
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bia «j©Cry°. Il circuito equivalente della figura 10.6 può essere 
semplificato nel circuito della figura 10.7. I corrispondenti parame- 
tri » del transistore sono contenuti nella tabella 10.3. 

Le espressioni dei parametri » mostrano che il transistore ha tre 
frequenze critiche che determinano le sue prestazioni. Esse sono, in 
ordine decrescente, 

Wap 


Wae =(1— Avo) Wav 
e Wo = ge/Cc- 


A seconda dell’intervallo di frequenza che si considera, quindi, le 
espressioni dei parametri » e dei corrispondenti circuiti equivalenti 





Fig. 10.7. Circuito equivalente del transistore, per media frequenza. 


possono essere ulteriormente semplificate. Per esempio, se le fre- 
quenze considerate sono notevolmente superiori a (1—a@r0)Wa € 
molto inferiori a War, 921: può essere scritto nella forma 


biji, che «Paga [10.36] 


Analogamente possono essere semplificati gli altri parametri. 

Le capacità parassite, che non sono state prese in considerazione 
nella precedente analisi e nel dedurre le espressioni delle tabelle 
10.2 e 10.3, possono influire sulle prestazioni del circuito alle fre- 
quenze medie e alte. Per capacità parassite si intendono le capacità 
base-collettore C»., la capacità emettitore-collettore C., e la capa- 
cità emettitore-base Cw. 


ZONA DI ALTA FREQUENZA Alcune delle approssimazioni per “me- 
dia frequenza” fatte precedentemente cessano di valere quando la 
frequenza si avvicina a fa». In questo caso è necessario fare uso di 
migliori approssimazioni dei parametri ., anche se ciò comporta 
maggiore complessità nelle loro espressioni. 

Nella bibliografia sono stati descritti parecchi circuiti equivalenti 
“quasi esatti” del transistore."*!’ Essi coinvolgono di solito linee 
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di trasmissione nonché un gran numero di elementi a parametri di- 
stribuiti. Anche se tali rappresentazioni hanno contribuito a una 
migliore comprensione del comportamento dei transistori, esse non 
forniscono indicazioni pratiche di rilievo per la progettazione dei 
circuiti. 

La maggior parte delle applicazioni dei transistori sono nel campo 
delle medie frequenze che si è discusso precedentemente, ove dun- 
que valgono le approssimazioni del primo ordine. I transistori sono 
anche usati nell'intervallo di frequenze che si estende leggermente 
al di sopra di fa» dove è necessario introdurre semplici approssima- 
zioni del secondo ordine. I transistori non sono praticamente mai 
usati a frequenze dell'ordine di parecchie volte fa», ove potrebbero 
essere descritti solo mediante circuiti equivalenti molto complicati, 
perché il loro guadagno, a tali frequenze, è insufficiente. 

La rappresentazione ad alta frequenza di 4,1» può essere migliorata 
scrivendo (secondo le equazioni [10.5] e [10.21]) 


bis = Ye(1+j0/2,40a0)/(1+j0w/0,8%ar). [10.37] 


L’impedenza corrispondente all’equazione [10.37] è mostrata nella 
figura 10.8. Questa approssimazione è buona fino a circa due volte 
la frequenza di taglio della a». 


E 
rel2 
huo > le 
Ce 
B' 


Fig. 10.8. Circuito equivalente di %'1, per alta frequenza. 


L’errore più notevole introdotto dalle approssimazioni del primo 
ordine era quello dell’espressione per 21. Secondo l'equazione 
[10.7], 


ba10 = — avo cosh p/cosh [p(1+jwT)"], [10.7] 


ed è attenuato di 3 db alla frequenza di taglio di a, con uno sfasamento 
di 57°. Se si fa uso dell’approssimazione [10.24], 


ba = — @0/(1+j0w/0,8%ar), [10.38] 


si introduce un errore considerevole nell’ampiezza a pulsazioni pros- 
sime a Way e un errore relativamente piccolo nella fase. Se d’altra 
parte, omettendo il fattore 0,8, si usa 


ha = — @v0/(1+jW/War), [10.39] 
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. . ’ à 
l'ampiezza di a» è corretta a 4: lo sfasamento, d’altra parte, è 45° 
invece di 57°. Si può migliorare l’approssimazione considerando i 
termini del secondo ordine nello sviluppo di @», ciò che porta a 


ha ca — av0/(1 +jW/War) (1 +jW/4War) . [10.40] 


Questa approssimazione dà risultati soddisfacenti fino a fa e an- 
che molto oltre. 

Poiché la capacità di barriera, indipendente dalla frequenza, è ge- 
neralmente il termine dominante di 1» e 2», le espressioni di 
questi parametri nell’approssimazione per media frequenza possono 
essere usate fino a frequenze molto elevate. 

Le espressioni più esatte date dalle [10.37] e [10.40] per hi” € da 
possono essere sostituite nei parametri » delle tre inserzioni. Le 
espressioni che ne risultano sono utilizzabili fino a frequenze molto 
oltre far. 


Altre rappresentazioni equivalenti 


In funzionamento del transistore può essere analizzato convenien- 
temente facendo uso dei parametri © dipendenti dalla frequenza e 
dei corrispondenti circuiti equivalenti discussi prima. Esistono, d’al- 
tra parte, molti altri circuiti equivalenti che descrivono adeguata- 
mente il comportamento dei transistori nei circuiti. 

Il circuito equivalente a 7 della figura 10.9 è spesso usato a bassa 


ale 
L re RED ag 
E = Cc 
Ce 
"b 
B 


Fig. 10.9. Circuito equivalente a 7 del transistore, per bassa frequenza. 


frequenza e, nei fogli illustrativi di alcuni costruttori, i transistori 
per bassa frequenza sono caratterizzati con gli elementi di esso. 
Quando si usi questo circuito, è importante non confondere la resi- 
stenza diffusa di base ry' con la resistenza equivalente di base a 
bassa frequenza, r»; quest'ultima è generalmente molto maggiore di 
rv. Analogamente si deve distinguere tra resistenza di diffusione di 
emettitore 7, e resistenza equivalente di emettitore Te. La resistenza 
di collettore r. è approssimativamente uguale a 1/g: e a=a. 
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Per rappresentare il comportamento del transistore a media fre- 
quenza (cioè a frequenze più piccole di fa) si possono usare molti 
altri circuiti equivalenti, i cui elementi possono essere espressi in 
funzione dei parametri usati nei precedenti paragrafi. (I circuiti equi- 
valenti mostrati nelle figure 10.10 fino a 10.14 si possono ottenere 
calcolando i circuiti equivalenti del tipo T o x del transistore ideale 
nelle inserzioni con base comune e emettitore comune, facendo uso 
delle equazioni da [10.1] a [10.8] e aggiungendo infine gli elementi 
parassiti. Le equazioni da [10.41] a [10.61], che mettono in rela- 
zione i parametri di questi circuiti equivalenti con le grandezze usate 
nei capitoli precedenti sono abbastanza precise se si ammette che 
nell'equazione [10.3] sia y=a*= 1. Avremo allora @,0 = Bo € ba = 
= —1/cosh [p(1+jwTt)#] e per di più re, o, &o € Lea sono legati da 
Ho(1—@x0°)= avot»gea. D'altra parte per transistori che abbiano una 





Fig. 10.10. Circuito equivalente del transistore e sua forma semplificata. 
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efficienza di emettitore relativamente bassa ovvero un considerevole 
fattore di moltiplicazione di corrente di collettore, parecchie delle 
equazioni da [10.41] a [10.61] possono essere notevolmente errate.) 

Il circuito equivalente della figura 10.10(a) (o la sua versione sem- 
plificata‘’ della figura 10.104) può essere usato per circuiti con 
base comune. Esso contiene un circuito equivalente di tipo 7° del 
transistore ideale. Si ha 


t=fe/2 [10.41]* 
Yy'j = re/2(1 — Avo) [10.42]* 
Cr; = 2/Fe0a» [10.43] 
A = @d9/(1+j0%0/Wad). [10.44] 
ec 





Fig. 10.11. Circuito equivalente del transistore. 


Il circuito della figura 10.11 (utile qualora si considerino circuiti 
con base comune) rappresenta un circuito equivalente 7 del transi- 
store ideale: © 


g:= 1/re [10.45] 
Ca= Ce=1/r0Wa [10.46] 
Lo = ge [10.47] 
Car se Co [10.48] 


*7.; è uguale a r. del circuito equivalente della figura 10.9. Se l’efficienza 
dell’emettitore è bassa (dell'ordine del fattore di trasporto 0), ref può essere 
molto minore di quello che si ricava dall’equazione [10.41] e ha in parallelo 
una capacità apprezzabile; allora 7; è maggiore del valore dato dalla [10.42]. 
D'altra parte, per effetti fisici che non si discutono qui, r.j può essere mag- 
giore di rs/2 e in parecchi casi anche maggiore di rs. 
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Eee = polre [10.49] 
A = Aro/(1+jW0/Wav). [10.50] 


Il circuito equivalente di figura 10.12 è simile a quello di figura 
10.11, ma contiene un generatore di corrente proporzionale alla 


Ie E ‘ec 





Fig. 10.12. Versione modificata del circuito equivalente della figura 10.11. 


corrente di emettitore. I suoi elementi sono identici a quelli delle 
equazioni da [10.45] a [10.50], con una sola eccezione: 


(ge) = ge— pole [10.51] 
con (ge) di solito negativo. 


Ech' 





E 


Fig. 10.13. Circuito equivalente di tipo x ibrido. 


Il circuito equivalente di tipo “x ibrido” della figura 10.13 è spesso 
usato per rappresentare la inserzione con emettitore comune: 


gr. = (1-aw)/t. | [10.52] 
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Cre= Ce=1/f0%0% [10.53] 
Eee = pole [10.54] 

eb = ge gea/2 = ge [10.55] 
Car= Co-Ca/2 = Co [10.56] 
= aro/te. [10.57] 


Il circuito della figura 10.14 è una modificazione del circuito della 
figura 10.13 e ha un generatore di corrente proporzionale alla cor- 





(b) E 


Fig. 10.14. Altra versione del circuito equivalente della figura 10. 13 e sua 
approssimazione per alta frequenza. 


rente di base invece che alla tensione interna W”. I suoi elementi 
sono identici a quelli dati dalle equazioni da [10.52] a [10.57] con 
le seguenti eccezioni: 


Ber = Le/(1— @0) [10.58] 
Gera = CelWar —%e/(1- r0)] [10.59] 
Ce = Ce/(1—-@v0) [10.60] 

de = deo/(1+j%/Wae). [10.61] 


Questi circuiti equivalenti possono spesso essere molto semplificati 
quando si considerino intervalli di frequenza particolari. Per esem- 
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pio se Wa<W<a, il circuito della figura 10.14(a) può essere so- 
stituito con quello della figura 10.14(2). 


11. DIPENDENZA DEI PARAMETRI DAL PUNTO DI LAVORO E DALLA TEMPERATURA 


Le equazioni da [10.1] a [10.4] mostrano che i parametri % del 
transistore sono funzioni del punto di lavoro. 

Precisamente rs è inversamente proporzionale a /x mentre gra è 
direttamente proporzionale a tale grandezza. p’ è indipendente da /x 
ma varia con Vos: 


d=PA)Ve", [11.1] 


p'(1) indica il valore di p' per una tensione collettore-base unita- 
ria. Il valore dell’esponente 77 dipende dalla natura della giunzione 
di collettore. Nei transistori a giunzione a lega 77 è prossimo a 1/2. 

La capacità della barriera di collettore è indipendente da /,x ma 
è funzione di Vos: 


Cor= Cor(1)Vos"". [11.2] 


Cer(1) è il valore di C.r per tensione base-collettore unitaria. L’e- 
sponente 7 è ancora funzione della natura della giunzione di collet- 
tore. Per transistori a giunzione diffusa, 7 è prossimo a 1/2. 

Quindi i parametri » per base comune possono essere scritti nella 
seguente forma schematica: 


bio = Ki/Ie+ry(1-@) [11.3] 
bia = KaVos""+rv[K3leVos""+gea+j©Cer(1)Vos""] [11.4] 
ha» = — [11.5] 
ba = KaleVes""+gea+jWCer(1)Ve8s"", [11.6] 


dove Ki, K., K; sono espressioni indipendenti da /x e Vos. 

Dall’equazione [11.5] appare che 42» non è funzione della cor- 
rente di emettitore. In realtà questo è vero soltanto per un ristretto 
intervallo di correnti di emettitore: 21» diminuisce per valori pic- 
coli e grandi di /g.‘ È d'altra parte relativamente indipendente 
dalla tensione tra base e collettore. (In alcuni transistori 42,» cresce 
leggermente all'aumentare di Vos.) 

Quando la corrente di emettitore aumenta, b;1» diminuisce. Data 
la variazione di a) con /r, che causa una variazione ancora più 
grande di (1—a»), il secondo termine nella equazione [11.3] non è 
costante, d’altra parte la variazione principale proviene dal primo 
termine. Il parametro bin è praticamente indipendente dalla ten- 
sione tra collettore e base. 

Il primo termine nell'espressione di 4.» è il termine di diffusione. 
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Questo termine è dominante a bassa frequenza (ed è resistivo), se 
la conduttanza di fuga è piccola, quindi la conduttanza di collettore 
aumenta con la corrente di emettitore. Ad alta frequenza il termine 
che contiene C.r diviene preponderante e la variazione della capa- 
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Fig. 11.1. Parametri del transistore in funzione della corrente di emettitore. 
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Fig. 11.2. Parametri del transistore in funzione della tensione di collettore. 
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cità totale di collettore con /x per valori di /x non elevati, è piut- 
tosto piccola. Sia la conduttanza di collettore sia la capacità dimi- 
nuiscono al crescere di Vg. (Se Vs si avvicina alla tensione di scarica 
della giunzione di collettore, 42» aumenta col crescere di Vox.) 

A bassa frequenza il termine K,Vcg-" è dominante nell’espressione 
di 41». Conseguentemente, b1»» diminuisce al crescere di Voz e au- 
menta soltanto moderatamente al crescere della corrente di emetti- 
tore. Ad alta frequenza prevale il termine che contiene Cer, € dia 
ha un comportamento simile a quello di 42». 

Le figure 11.1 e 11.2 illustrano la variazione dei parametri » con /g 
e con Veg. 

Come si è detto precedentemente Way è approssimativamente 2,5/p?7, 
dove p= w/L. Nei transistori con piccolo spessore della base le va- 
riazioni di Vox possono influire in modo significativo su w nel senso 
che w diminuisce al crescere di Vog. Questo provoca un aumento 
di Wa, all'aumentare di Vos. 


e 
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Fig. 11.3. Parametri del transistore in funzione della temperatura. 
Vig=5V, Ig=1 mA. 


La figura 11.3 mostra schematicamente la variazione con la tempe- 
ratura dei parametri ». I parametri 42» e #1» presentano le varia- 
zioni più forti, ed entrambi aumentano con la temperatura. 

Molti transistori mostrano un leggero incremento in ba» al cre- 
scere della temperatura. Questo può implicare un considerevole au- 
mento di de. 


PROBLEMI 


1. Calcolare i parametri y e z del “transistore ideale” nella inserzione con 
base comune mediante le equazioni da [10.1] a [10.8]. Si supponga a; = 
=f,=1/cosh p e y=a*=1. Costruire i circuiti equivalenti a T e a x, fa- 
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cendo uso delle approssimazioni del primo ordine dei parametri, e aggiun- 
gendo 7y, C.n € &g- Confrontare con i circuiti delle figure 10.10, 10.11 e 
10.12 e con le equazioni da [10.41] a [10.51]. 


2. Calcolare i parametri y del “transistore ideale” nella inserzione con emet- 
titore comune con le ipotesi del problema 1. Costruire un circuito equivalente 
“del primo ordine” aggiungendo 7y', C.r € &,- Confrontare con le figure 
10.13 e 10.14 nonché con le equazioni da [10.52] a [10.61]. 


3. Valutare l’effetto della capacità parassita C4 tra collettore e base sui pa- 
rametri » del circuito con emettitore comune dalle basse alle alte frequenze. 


4. Valutare l’effetto ad alta frequenza di: 4) una capacità parassita C,, emet- 
titore-base su %,,, e 2) di una capacità parassita C,, collettore-emettitore su 
Po 

5. Calcolare i parametri ) per inserzione con base comune e con emettitore 
comune validi dalle basse frequenze sino a una notevole frazione di f,, fa- 
cendo uso delle equazioni da [10.12] a [10.15] nonché da [10.30] a [10.33]. 
Tracciare la risposta in frequenza di questi parametri (con una linea trat- 
teggiata). 


6. Calcolare le espressioni approssimate dei parametri » nelle inserzioni con 
base comune e con emettitore comune valide per Wae<©% <@p- 


7. Valutare e discutere la variazione dei parametri ) per emettitore comune 
al variare di /, e V,.p nei due casi: 4) bassa frequenza, b) alta frequenza. 


8. Si consideri uno stadio con collettore comune caricato con una resistenza 
elevata. In questo caso l’impedenza d’ingresso è approssimativamente 2,j,- Cal- 
colare questo parametro e discuterne la dipendenza dalla frequenza. 


9. Calcolare il circuito equivalente approssimato per alta frequenza di fi- 
gura 10.7. Il transistore 1 abbia 7, = 3000 Q e il transistore 2 abbia 7y = 100 Q. 
Ambedue i transistori abbiano C,=20pF e a,=0,98/(1+jw/6x107). Quale 
sarà l’effetto di r,° e C, su f,,, ad alta frequenza nei due casi? 
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Capitolo 3 
POLARIZZAZIONE E SUA STABILIZZAZIONE 


12. INTRODUZIONE 


Nel capitolo 2 si è discussa la variazione dei parametri in alter- 
nata di un transistore al variare del punto di lavoro e della tempe- 
ratura. In generale quando tali variazioni sono rilevanti, il costrut- 
tore fornirà curve che diano i valori di tutti i parametri interessanti 
in tutto l'intervallo raccomandato di funzionamento. Una caratte- 
ristica addizionale richiesta per il progetto dei circuiti di polarizza- 
zione è quella mostrata nella figura 12.1, che fornisce la corrente di 
saturazione del diodo collettore-base, /cro (corrente inversa di col- 
lettore con emettitore aperto, anche frequentemente indicata con 
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Fig. 12.1. Variazione di /,go con la temperatura della giunzione. 
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lco) in funzione della temperatura. Nel caso di transistore al silicio, 
le variazioni dei parametri con le condizioni di lavoro sono dello 
stesso ordine di grandezza che nel caso del germanio. Si deve no- 
tare, d’altro canto, che il valore di /czo è di 3 o 4 ordini di grandezza 
inferiore nel caso del silicio. 

In vista delle variazioni di alcuni parametri del transistore col 
punto di lavoro, è opportuno mantenere la tensione di collettore e 
la corrente di emettitore entro i limiti prescritti nell'intervallo dei 
punti di lavoro che interessano. Per raggiungere questo risultato si 
possono usare dispositivi lineari e non lineari. 


13. ASPETTI FISICI DEL PROBLEMA DELLA POLARIZZAZIONE 


Le variazioni della temperatura ambiente a cui il transistore è as- 
soggettato provocano variazioni del punto di lavoro. In casi estremi 
le variazioni sono cumulative, e portano alla distruzione del tran- 
sistore. 

Due sono i meccanismi che contribuiscono allo spostamento del 
punto di lavoro. Essi verranno ora discussi con l’aiuto della figura 
13.1. Questa figura mostra un transistore p-m-p in un circuito gene- 
rico. Il primo effetto è che, all'aumentare della temperatura, cresce 
la corrente di saturazione /cso, quindi si ottiene una corrente di 






Elettroni/secondo 


SA (1- a) Ag 


Lacune/secondo 


Fig. 13.1. Correnti continue in un transistore. 


lacune dalla base al collettore e una corrente di elettroni dal collet- 
tore alla base. La regione di base diviene quindi una regione con 
eccesso di elettroni; alcuni elettroni in eccesso saranno rimossi dal 
contatto ohmico di base, dando luogo a una corrente di base, di 
valore dipendente dalla natura del circuito esterno. Se, nell’unità di 
tempo, viene rimossa dalla base solo una frazione degli elettroni, 
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corrispondenti a una corrente di base KA/cs5o, gli elettroni lasciati 
nella base corrispondono a una corrente pari a (1-K)Alczo. Que- 
sto avrà per effetto di iniettare lacune dall’emettitore; si otterrà 
perciò un aumento della corrente di emettitore. Una frazione a» di 
queste lacune sarà raccolta dal collettore, mentre la frazione (1—a») 
si ricombinerà con gli elettroni nella base. L'aumento di corrente 
d’emettitore sarà quindi tale che 


Alz(1-@)=(1-K)Alcso [13.1] 


ovvero 


Als=(1-K)Alczo/(1-a). [13.2] 


Questa corrente di emettitore genera un’ulteriore dissipazione di 
potenza al collettore, provocando un ulteriore aumento di /cro e 
cosi via. Che il processo si stabilizzi a una certa temperatura più 
elevata o che il dispositivo si distrugga per effetto termico, dipende 
essenzialmente dalla efficacia del raffreddamento. 

Un secondo fattore che contribuisce alla sensibilità termica è il 
fatto che la corrente diretta del diodo emettitore-base aumenta 
esponenzialmente con la temperatura.’ Questo aumento, che per 
la maggior parte dei dispositivi al germanio e al silicio è dell’ordine 
dell'’8% per grado centigrado, produce un ulteriore aumento della 
corrente di emettitore, dipendente dalla configurazione del circuito 
e dai livelli di impedenza a cui sono mantenuti l’emettitore e la base. 

A basse temperature la variazione di /ego diviene molto piccola, 
quindi il primo effetto è molto modesto e lo spostamento del punto 
di lavoro è quasi completamente dovuto al secondo. 

Le tecniche che possono essere usate per ridurre o eliminare A/x 
sono indicate dall’analisi precedente. Si vede che aumenta la stabi- 
lizzazione se la base è alimentata a bassa impedenza (K+1), oppure 
se l’emettitore è alimentato ad alta impedenza (A/£->0), o, infine 
se la resistenza diretta del diodo emettitore-base è termicamente 
stabilizzata. Per soddisfare l’ultima condizione sembrerebbe che si 
dovessero utilizzare tecniche non lineari. Infatti ad esse bisogna ri- 
correre in molte applicazioni, qualora le variazioni di corrente con 
la temperatura debbano essere mantenute a un livello minimo (come 
negli amplificatori in continua). Nella maggior parte delle applica- 
zioni, d’altra parte, se si fa in modo che sia soddisfatta la condizione 
che l’emettitore sia alimentato da una sorgente ad alta impedenza, 
la caratteristica non lineare del diodo emettitore-base è pratica- 
mente mascherata ed è di fatto soppresso l’effetto della sua varia- 
zione con la temperatura. Si considerino intanto le tecniche di sta- 
bilizzazione lineari. 
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14. PRESCRIZIONI PER IL PROGETTO 


Le prescrizioni per il progetto di un circuito di polarizzazione 
possono essere elencate semplicemente se si considera il piano Vor, 
I». La prima è far funzionare il transistore in un punto assegnato 
del piano, la seconda è di mantenerlo entro un certo intorno desi- 
derato di questo punto per variazioni di temperatura comprese en- 
tro l’intervallo prefissato. La scelta del punto di lavoro e dei limiti 
permessi per la variazione di esso, è determinata da fattori come: 
massime variazioni della tensione e della corrente del segnale; capa- 
cità di resistere al sovraccarico che si richiede allo stadio; posizione 
e pendenza delle rette di carico in continua e in alternata. 

La variazione di /cro nello stesso intervallo di temperatura può es- 
sere ottenuta dai dati del costruttore, nella forma mostrata, ad 
esempio, nella figura 12.1. 

Siano Alr; e Alea, AVezi € AVcg: le variazioni di /x e Ver che si 
hanno rispettivamente per le variazioni Alcsoi € Alcsoz di Icso al 
di sopra e al di sotto del valore normale. Si definiscono ora fattori 
di stabilità in corrente, Sr, e Sr i rispettivi rapporti delle variazioni 
della corrente di emettitore alle variazioni di Zoo, CIOÈ 


Sn = Al/Alczor = d/1/dIogoi [14.1] 
Sn = Alk2/ Alc5o2 = dlx2/dlc802 . [14.2] 


Analogamente, si definiscano fattori di stabilità in tensione i rapporti 
tra le variazioni della tensione collettore-base e le variazioni di /cso: 


Sv — AVezi/ Alczo 2 dVen/dIcsor [14.3] 
Sy =:A V c52/ Alcso2 =d V cn2/dle802 . [14.4] 


Poiché con circuiti lineari deve essere 


dIe1/dIczoi “ d/x2/dlc5o2 [14.5] 


dVez1/dlcso1 = IV cs82/dlc802, [14.6] 


si sceglieranno, tra i fattori di stabilità della corrente e della ten- 
sione, quelli numericamente più piccoli,* come base per il progetto. 
Si dia loro il nome di S, e Sy rispettivamente. Si può dimostrare 
che, per un solo stadio, 


S,=0 [14.7] 


Sy<0. [14.8] 


* Questa prescrizione è la più severa. 
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Esempio. Calcolare i fattori di stabilità del seguente stadio: 


Vos=5 V, = Ia=1 mA a 20°C- 
losp = pA a 20°C. 


Intervallo di funzionamento da 10 a 80°C. Tutte le temperature 
indicate siano le temperature della giunzione. 

La variazione totale che si può consentire a Vcs sia tra +0,05 V e 
—0,5 V. L’analoga variazione consentita di /z sia tra +0,1 mA e 
—0,01 mA. 

Se ci si riferisce alla figura 12.1 si ha: 


oso = pA a 20°C 
leso="4 pA a 10°C 
lono=300 pA a 80°C. 


Quindi Alczo è +293 uA e —3 4A. Al è +100 yA 0 -10 uA 
rispettivamente. 
Poiché $,=>0, si ha 
S,= 100/293 o 10/3= 
=034 00:39. 


AVorz è +50 mV o —500 mV. 
Poiché Sy<0, si ha 


Sy = —500x103/293 o —50x103/3 
= —1710 Q 0 -16700 Q. 


Quindi S,= 0,34, Sy = —1710 Q sono i fattori di stabilità in questo 
caso. 


15. ANALISI DEI CIRCUITI DI POLARIZZAZIONE 


Nella figura 15.1 è rappresentato il più generale circuito di pola- 
rizzazione di un transistore. Il circuito è generale nel senso che esso 
può rappresentare una configurazione qualsiasi, a seconda dei punti 
di ingresso e di uscita del segnale. È generale anche perché, sia ta- 
gliando che cortocircuitando alcuni componenti, può essere usato 
per gli schemi della polarizzazione a una o a due batterie che si 
illustreranno in seguito. Nel caso di stadi accoppiati con trasfor- 
matore o con induttore, opportune resistenze saranno poste uguali 
a zero. 

Si può condurre una analisi lineare di questo circuito, se si trascura 
la caduta di tensione nel diodo emettitore-base. In pratica si fa R, 
abbastanza grande da soppraffare il diodo emettitore-base, cosi che 
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Fig. 15.1. Circuito generale di polarizzazione del transistore. 


l'ipotesi fatta è ben verificata. Si può dimostrare che 


S,= G;/[G:+G3+G;(1-a,)] [15.1] 


Se= —[S:R;:+Rx(1+@Sp], [15.2] 


dove G rappresenta l'inverso di R. Si possono ora studiare alcuni 
casi particolari. 

a) Base comune, due batterie (fig. 15.2). In tal caso R,=0, R;= 0; 
quindi S7= 0. Questo è il caso ideale di stabilizzazione della cor- 
rente: 

b) Stadio con emettitore comune, ingresso accoppiato a trasforma- 
tore, due batterie (fig. 15.3.) In tal caso R=0; quindi S,=0. 

c) Emettitore comune, una sola batteria (fig. 15.4). In tal caso 


=0 I 
mr - S:=G1/[G:+G:+G;(1-@)]. 





Fig. 15.2. Stadio con base comune e due batterie di polarizzazione. 
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Poiché a) = 1 
Si = G;/(G,+G3). 


In questo caso S, è il rapporto tra la resistenza in continua tra 
base e massa e R,. 
d) Resistenza di emettitore nulla, R, e R; diverse da zero. In tal 
caso G; = ce; quindi 

i S,=1/(1-@). Fio] 


Questo è il caso peggiore. Inoltre, se si pone R; uguale a zero, si 
consente che le variazioni del diodo emettitore-base innalzino an- 
cora di più il valore di S;. 

In tutti i casi, si osserva che S, è migliorata, cioè ridotta in modulo, 





Fig. 15.3. Stadio con emettitore comune e due batterie di polarizzazione. 
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Fig. 15.4. Stadio con emettitore comune e una batteria di polarizzazione. 
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se: R, è aumentata, oppure se R, è diminuita, o, infine, se R; è 
diminuita; cioè Sy migliora se si fa in modo che la maggior parte 
di A/cso scorra attraverso il terminale di base. A_ questa stessa con- 
clusione si era giunti precedentemente, nella discussione del mecca- 
nismo che dà luogo allo spostamento del punto di lavoro. Uno 
studio della equazione [15.2] mostra che un miglioramento di $, dà 
sempre luogo a un miglioramento di Sy. Nel caso ideale in cui S$, è 
zero, si raggiunge il valore limite Sy = — R,. Se questo stadio è ac- 
coppiato a trasformatore sul lato d’uscita, allora R,=0 e il fattore 
di stabilità in tensione è ridotto al valore ideale zero. 


16. PROGETTO DEL CIRCUITO DI POLARIZZAZIONE 


Si esporranno ora i dettagli di progetto dei diversi circuiti di pola- 
rizzazione. Si userà costantemente la inserzione con emettitore co- 
mune che è la più usata in pratica. 


Circuito a una batteria 


Se V,=0 nel circuito di figura 15.1, si ottiene uno schema in cui 
interviene una sola batteria, come mostrato dalla figura 15.4. Il 
progetto di tale circuito richiede che si determinino quattro gran- 
dezze (Ver, Ir, Sv, S1) avendo a disposizione cinque parametri (R,, 
R., R;, Rx, V;). È possibile quindi fissare uno qualsiasi di questi 
parametri in modo arbitrario. Poiché è bene scegliere R; (la scelta 
di R, in tutti i progetti è limitata dalla restrizione che il calcolo dia 
valori positivi per le resistenze R,, R3 e R,) in modo da sopraffare il 
diodo emettitore-base, si sceglierà proprio Ri come variabile indi- 
pendente. I successivi dettagli del progetto sono contenuti nella ta- 
bella 18.1 posta al termine del capitolo. 

Se si analizza l'equazione che dà la potenza totale dissipata dalla 
sorgente, si vede che, una volta fissato il punto di lavoro e i fattori 
di stabilità, la potenza è determinata ed è indipendente dalle costanti 
del circuito. 


Circuito a due batterie 


È il circuito originario di figura 15.1. Il progetto di questo circuito 
permette la scelta indipendente di due parametri. Come prima, uno 
di essi è Ri. L'analisi del circuito mostra che, per ogni scelta di R,, 
la potenza richiesta all’alimentazione è minima per R; infinita. Con 
questa condizione, cioè con R3= ©, il progetto è contenuto nella 
tabella 18.2 al termine del capitolo. L’analisi della potenza richiesta 
alle batterie mostra che essa è funzione di R;, e che è sempre infe- 
riore a quella del caso equivalente con una sola batteria. 
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Circuito a reazione con una sola batteria 


Per polarizzare un transistore si può anche usare il circuito di fi- 
gura 16.1. Come prima, si può fissare arbitrariamente un compo- 
nente, per esempio R,, e il progetto può essere condotto come indi- 
cato nella tabella 18.3 al termine del capitolo. Dato il punto di 
lavoro e i fattori di stabilità, lo studio della potenza totale dissipata 





Fig. 16.1. Stadio controreazionato con emettitore comune e una batteria di 
polarizzazione. 


della batteria mostra che, anche per questo circuito, la potenza 
fornita dalla batteria è indipendente dai parametri del circuito, ed è 
identica a quella che si ha per la configurazione a una batteria di- 
scussa sopra. Possiamo perciò concludere che, una volta che si siano 
scelti il punto di lavoro e i fattori di stabilità, la potenza erogata 
dalla batteria è indipendente dal tipo di configurazione a una sola 
batteria scelta. Si deve notare, d’altra parte, che questa potenza è 
sempre maggiore di quella richiesta per la configurazione a due 
batterie. 


Stadi ad accoppiamento diretto 


La possibilità di usare stadi con accoppiamento diretto è molto 
interessante poiché elimina i condensatori di accoppiamento. Si può 
dimostrare che, se si usa una catena di stadi accoppiati direttamente, 
i fattori di stabilità in tensione e in corrente cambiano segno da uno 
stadio all’altro. Infatti un incremento di tensione di collettore in uno 
stadio produce un incremento della corrente di base nello stadio se- 
guente. Le variazioni complessive della corrente e delle tensioni di 
collettore sono dovute essenzialmente a questo effetto. Inoltre è 
possibile dimostrare che, per una catena infinita di stadi identici, 
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tutti i fattori di stabilità in tensione e in corrente sono identicamente 
nulli. Un tale amplificatore, benché possibile in teoria, richiederebbe 
che ciascuno stadio fosse polarizzato allo stesso punto di lavoro, 
anche se il segnale aumenta di ampiezza da stadio a stadio, e che 
esistessero due alimentazioni distinte per ogni stadio, una per l’e- 
mettitore, l’altra per il collettore. Inoltre occorrerebbe che i valori 
delle tensioni di alimentazione fossero diversi da stadio a stadio. 

Un circuito di importanza pratica, che scende a qualche compro- 
messo rispetto ai principi sopraddetti, è il circuito a due stadi ad 
accoppiamento diretto della figura 16.2. In questo circuito si hanno 





Fig. 16.2. Due stadi con accoppiamento diretto. 


in totale otto prescrizioni di progetto (Vesi Vesa Len Lea, Sri Sta 
Sy, Sy2). Per poterle soddisfare è necessario includere nel circuito 
la resistenza R,, cosi che si abbiano in totale otto parametri dispo- 
nibili (R,,, Ri, R21, Ra», Ru Riz, R31, Vi). È chiaro che nessuno 
di questi può essere scelto arbitrariamente. Ne risulta che anche la 
potenza erogata dalle batterie è fissata. Le equazioni per il progetto 
sono date nella tabella 18.4 posta alla fine del capitolo. i 


17, CONFRONTO TRA LE DIVERSE TECNICHE DI POLARIZZAZIONE 


Si può ora fare un confronto tra le varie tecniche. Se si lasciano 
da parte le diverse caratteristiche fisiche di ciascuno schema (nu- 
mero di batterie, resistori ecc.), si possono confrontare la potenza 
richiesta all’alimentazione, la variazione del punto di lavoro con la 
tensione di alimentazione, i guadagni di corrente in alternata. Se la 
considerazione più importante è un basso prelievo di potenza dalle 


84 Polarizzazione e sua stabilizzazione 


batterie, si dovrà usare lo schema a due batterie. Prefissato il punto 
di lavoro, la potenza richiesta per questo stadio è infatti inferiore 
a quella richiesta in ciascuno degli schemi a una sola batteria e 
dipende dal valore di R;. Lo svantaggio è che occorrono due bat- 
terie (o una batteria con presa intermedia). Non si può includere in 
queste considerazioni il circuito a due stadi con accoppiamento di- 
retto, perché questo è singolare rispetto agli altri. 

Gli schemi a una sola batteria saranno confrontati ammettendo 
che gli stadi reazionati e non reazionati abbiano gli stessi punti di 
lavoro e gli stessi fattori di stabilità. 

a) Potenza assorbita dalla batteria: identica per i due schemi. 

b) Sensibilità alle variazioni di tensione di alimentazione. Si può 
dimostrare che, per ambedue gli schemi è 


dVog/Veg=dV/V; [17.1] 
e che 


Quindi la variazione relativa di Vos e /x è identica alla variazione 
relativa della tensione di alimentazione, quale che sia la tecnica di 
stabilizzazione usata. 

c) Guadagno di corrente. Si può dimostrare che il guadagno di 
corrente è quasi lo stesso per le due configurazioni. Se la resistenza 
di carico dello stadio è molto più grande della resistenza d’ingresso 
dello stadio successivo, A; è generalmente più grande, di circa 0, 5Sdb, 
nel caso con reazione. È vero invece l’inverso se le due resistenze 
sono confrontabili. 

Una differenza di minore importanza è che il circuito con rea- 
zione richiede una tensione di alimentazione un poco più grande 
che l’altro. Se questo punto è importante, può essere determinante 
nella scelta. Il circuito con reazione fornisce anche una certa rea- 
zione negativa al segnale. Questa è però generalmente troppo pic- 
cola per dare un effetto favorevole. 

Le ragioni per scegliere l’uno o l’altro dei due circuiti sono molto 
deboli. Il progettista è perciò libero di scegliere, forse in base alla 
semplicità di analisi e alla visualizzazione più rapida degli effetti dei 
cambiamenti dei parametri del circuito. È per questa ragione che il 
circuito a una batteria senza reazione è scelto più di frequente nella 
pratica. 


18. TECNICHE DI COMPENSAZIONE NON LINEARI 


Mentre nella grande maggioranza dei casi è possibile avere una 
p 

polarizzazione perfettamente adeguata con le tecniche lineari fin 

qui discusse, in un certo numero di applicazioni importanti, per cir- 
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cuiti speciali, è vantaggioso fare uso di tecniche non lineari. Alcune 
di queste applicazioni particolari si hanno quando: 

a) Si richiede un controllo preciso del punto di lavoro, come ac- 
cade, ad esempio, nei campioni di frequenza. 

b) Si richiede una stabilizzazione in un vastissimo intervallo di 
temperature, senza che questo comporti notevoli dissipazioni di po- 
tenza e perdite in alternata. 

c) Si richiede la stabilizzazione del punto di lavoro rispetto alle 
variazioni dell’alimentazione. 

d) È necessario eliminare la resistenza esterna per altre considera- 
zioni relative al circuito, per esempio per migliorare l'economia del- 
l'alimentazione. 


Applicazioni del diodo Zener 


Un fattore essenziale nella stabilizzazione del punto di lavoro di 
un transistore è una stabile alimentazione di collettore. Uno dei 
metodi più semplici per ottenerla è quello che si basa su un diodo 
polarizzato inversamente nella regione di scarica (diodo Zener), cosi 
da avere una resistenza molto bassa. In questa regione la caduta di 
tensione sul diodo è sensibilmente costante per variazioni conside- 
revoli della corrente di carico e perciò può essere usata come rife- 
rimento di tensione. La figura 18.1(a) dà uno schema semplificato 
del circuito; nella figura 18.2(5) è tracciata la caratteristica corrente- 
tensione. 

I diodi Zener al silicio possono avere caratteristiche che vanno da 
4 Va 6 Va 10 mA con una resistenza dinamica tra 5 e 10 Q, fino 
a 40 o 60 V a 10 yA con una resistenza dinamica dell’ordine di 
1000 Q. 

Si è osservato che i diodi Zener hanno un coefficiente di tempe- 
ratura positivo funzione della pendenza e del potenziale di scarica.’ 
Questo coefficiente può essere dell'ordine di +0,1% per °C. Per 


Regione 
di scarica 





Vo 
(a) (6) 


Fig, 18.1. (a) Stabilizzatore di tensione; (4) caratteristica del circuito della 
figura 18.1. 
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compensare questo effetto di temperatura è necessario porre in serie 
a un diodo Zener un elemento con coefficiente di temperatura ne- 
gativo. È stato dimostrato’ che un diodo polarizzato direttamente 
può servire allo scopo. A corrente costante la variazione della ca- 
duta di potenziale sul diodo è di circa —2,0 mV al °C per il ger- 
manio e —1,8 mV al °C per il silicio. Se si connettono uno o più 
diodi polarizzati direttamente in serie con un diodo Zener polariz- 
zato inversamente, si può ottenere un coefficiente di temperatura 
complessivo prossimo a zero. L’esempio della figura 18.2 consiste 





Fig. 18.2. Stabilizzatore di tensione compensato per variazioni termiche. 


di un diodo Zener B e tre diodi polarizzati direttamente, tutti col- 
legati in serie: il diodo Zener, da solo, ha un coefficiente di tempe- 
ratura, approssimativamente, di +6,0 mV/°C. I diodi polarizzati 
direttamente hanno coefficiente di temperatura di —2,0 mV/°C 
ciascuno; il coefficiente di temperatura totale della combinazione è 
approssimativamente nullo. L'aggiunta dei diodi polarizzati diretta- 
mente in serie al diodo Zener non cambia apprezzabilmente la ten- 


o-Vi 





Fig. 18.3. Stadio compensato per variazioni termiche, con diodo Zener. 
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sione stabilizzata, poiché la caduta di tensione su di essi è general- 
mente molto piccola. 

Il diodo Zener può anche essere usato come parte di un amplifi- 
catore a transistori, come si vede nella figura 18.3. In questo circuito 
R, è la resistenza di regolazione per il diodo Zener B. Questo è 
connesso tra il collettore del transistore e massa attraverso l’indut- 
tanza L, che limita l’effetto di impedenza in parallelo del diodo Ze- 
ner rispetto all’uscita dell’amplificatore a transistori. La resistenza 
di regolazione può anche servire come resistenza di carico in alter- 
nata per l'amplificatore. Per effetto dell’azione di regolazione della 
combinazione R,B, la tensione di collettore del transistore rimane 
praticamente costante per variazioni sia della temperatura sia della 
tensione V, di alimentazione. 


Applicazioni di resistori termosensibili 


La compensazione degli effetti di temperatura può essere raggiunta 
con l'introduzione, tra gli elementi del circuito, di resistenze che 
dipendano dalla temperatura. Tra tali elementi vi sono: alcuni tipi 
speciali di resistori ceramici, i termistori, e i diodi a giunzione po- 
larizzati inversamente. Una proprietà caratteristica di tutti questi 
elementi è di avere un coefficiente di temperatura negativo relati- 
vamente grande tra il 29 e 18% circa al °C). 

Nella figura 18.4 si vede uno stadio amplificatore in cui si fa uso 
di un termistore per la stabilizzazione in temperatura. L’emettitore 
è connesso a terra attraverso R; e alla sorgente di tensione continua 
attraverso il termistore R,. 

La resistenza del termistore varia con la temperatura secondo la 


legge R=RoexpB(1/T-1/T%), [18.1] 





Fig. 18.4. Stadio compensato con resistenza termosensibile. 
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dove 7 è la temperatura di riferimento in gradi Kelvin (per tempe- 
ratura ambiente 1/7 = 0,003 35), 7 è la temperatura del resistore 
in gradi Kelvin, Ro è la resistenza alla temperatura 7) e B è una 
costante, con le dimensioni di una temperatura, che può avere un 
valore di parecchie migliaia di gradi Kelvin. L'equazione [18.1] fa 
vedere che la resistenza di un termistore cala al crescere della tem- 
peratura. Una caratteristica di temperatura tipica è quella illustrata 
nella figura 18.5. In un circuito normale a transistori la corrente di 


400 


300 


200 


Resistenza, (in% del valore a 25 °C) 


100 





-55 =15 +25 +65 +85 


T' in °C 


Fig. 18.5. Caratteristica di un resistore termosensibile. 


emettitore aumenta al crescere della temperatura del transistore, 
d’altra parte, nell’amplificatore della figura 18.4, la corrente di emet- 
titore diminuisce con R, al crescere della temperatura. Quindi in 
questo circuito la variazione della temperatura ha due effetti opposti 
sulla corrente di emettitore. Questi effetti possono annullarsi l’un 
l’altro con una opportuna scelta della caratteristica di temperatura 
del resistore R4, cosi che la corrente di emettitore rimanga costante 
in un largo intervallo di temperature ambienti. Una delle caratte- 
ristiche del circuito è che la rete di compensazione non interferisce 
con il funzionamento in alternata dello stadio amplificatore, poiché 
è connessa solamente a quelle parti del circuito che sono a terra per 
i potenziali alternati. 
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Si possono usare anche diversi altri tipi di elementi sensibili alla 
temperatura, come diodi semiconduttori polarizzati inversamente. 
Le caratteristiche volute possono essere ottenute con i diversi ele- 
menti termosensibili inserendoli in reti opportune. 

L’uso di diodi a giunzione come elementi termosensibili è interes- 
sante perché la loro dipendenza dalla temperatura è simile a quella 





Fig. 18.6. Stadio contenente un diodo polarizzato inversamente come elemento 
termosensibile. 


delle giunzioni p-n contenute nel transistore a giunzione. La fi- 
gura 18.6 mostra un circuito, che può essere usato per la stabilizza- 
zione della polarizzazione, identico a quello della figura 15.4, tranne 
che R, è sostituito da un diodo a giunzione polarizzato inversa- 
mente. Se il diodo a giunzione è selezionato in modo che la sua 
corrente inversa sia uguale alla /cxo del transistore, questa ugua- 
glianza sarà valida su un largo intervallo di temperature. Per con- 
seguenza, ogni aumento nella /:ro del transistore per effetto del- 
l'aumento di temperatura sarà fornito dal circuito di base e quindi 
la corrente di emettitore rimarrà costante. Il valore di R; richiesto 
per il funzionamento del circuito è dato dalla relazione: 


R;=(V;-IR;)/Ix(1-@). [182] 


Poiché R; è funzione di 1//x(1—a»), il punto di lavoro di quest» 
stadio dipende sia dal valore di 1/(1—a») sia dalla sua variazione 
con la temperatura. 

Questo circuito compensa solamente per il comportamento del 
diodo collettore-base ed è quindi ancora necessario includere il re- 
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sistore R; per sopraffare gli effetti di dipendenza dalla temperatura 
del diodo emettitore-base. 

Nella figura 18.7 è mostrato un circuito di uno stadio rivelatore‘ 
compensato per variazioni di temperatura, in cui la resistenza R; è 
stata eliminata. In questo circuito il diodo polarizzato direttamente 





Fig. 18.7. Stadio contenente un diodo polarizzato direttamente come elemento 
termosensibile. 


D fornisce una caduta di tensione variabile sul diodo emettitore- 
base. Al crescere della temperatura, la caduta di tensione su questo 
diodo diminuisce in modo da mantenere costante la corrente di 
emettitore. 


PROBLEMI 


1. Dati Vog= 10 V, /g=2 mA, Sy=-47000 Q, S,= +7, R,=1000 Q, 
progettare un circuito di polarizzazione con la configurazione a due batterie. 


2. Ripetere il problema 1 usando la configurazione a una batteria. 


3. Ripetere il problema 1 usando la configurazione a una batteria con rea- 
zione. Confrontare la tensione di alimentazione con quella ricavata nel pro- 
blema 2. 


4. Progettare un circuito a due stadi con accoppiamento diretto con Vg; = 
=-1,0 V; Vogg=-5,0 V; /g;=0,5 mA; /g9=2,0 mA; S,,= +4; Sn=-4; 
S,,= -10000 Q; Syg= +10000 Q. 
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TABELLA 18.1. Stabilizzazione di polarizzazione con una batteria 


FORMULE ESATTE 


Procedimento di calcolo 


1. Si scelga R,. 

2. R,=(Sy_S;R)/1+aS)) 

3. V,={SVos+Sylg-Rxle-StHc80)}/S 

4. Ry=SV/lg-Slczo) 

5. G,=G,[1-S,(1-a,)]/S,-G, 

6. Pp=lx{Vog(1+a,S)+Sxcso+a]a)]/S;- 


Procedimento di analisi 

1. $,=G,/[G,+G,+G;(1-a,)] 
2. Sy=S;R,+Ry(1+a,S)) 

3. Ia=S(V.tlosoR9/R, 

4. Vog= V,1gR,-Rr(olg+lc80)- 


FORMULE APPROSSIMATE 


a = 1; SHlocso «lg; S((1-0))«1; 
G,(1-a,)<G,+G,. 

Procedimento di calcolo 

1. Si scelga R,. 

2. R,=(Sy_S;R)/(1+S) 

3. V,=[S;Vos+lg(Sy-Rx)]/S, 

4. R,=S;V,/Ix 

3, G.,=(G,/S)-G, 

6. Pp=1Ig[Vog(1+S)+Sylgl/S,. 

Procedimento di analisi 

l. S,=G,/(G,+Gy) 

2. Sy=S;R,+(1+S)R, 

3, ly=S;V/R 

4, Vos = V,-Ix(R,+R;). 





Nota: in tutte le espressioni, si sono usati i valori assoluti delle grandezze. 
(In pratica i segni delle tensioni e delle correnti saranno determinati dal tipo 
di transistore usato, cioè p-n-p oppure n-p-n. S, sarà sempre positiva e Sy 
negativa.) 
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TABELLA 18.2. Stabilizzazione di polarizzazione con due batterie 


FORMULE ESATTE 


Procedimento di calcolo 
1. Si scelga R,. (Si noti che R,= ©.) 
2. R,=(Sy-S;R)/(1+a)$)) 
3. V,=R,dx-Stdcso)/{1-S{(1-a,)] 
4. V,=[SVos+tSylg-RiMe-Slo8o)]/Si-Va 
5. R,=S;R/[1-S{(1-a,)] 
E Ig—Silczo 
D (una batteria) S.1=S1-a,)] (1=S;(1-a,)] 


x{Ri(la-Sdoro)}+Vosli-S(1-a)]-Sy[1x(1-a)-Io501} 


6. Py=P 


Procedimento di analisi 

1. $;=G,/[G,+G;(1--a,)] 

2. Sy=S;R,+R;(1+a,S7) 

3. Ig=V,1-S(1-@)]/R;+Sre8o 

4. Vog= VitVo-Rucso-Ilr(RitaR). 


FORMULE APPROSSIMATE 


a» 1; Sllogo «lr; S(1-a))<1; 
G,(1-a))«G,+G,. 
Procedimento di calcolo 


1. Si scelga R,. (Si noti che R,= ©.) 
2. R,=(Sy_S;R)/(1+5S) 





3. V.=Rjz 

4.. V,=(SVos+Sylz-laRx)/Si-V, 
5. R,=S,R, 

6. Pp@(V,+Vpls. 

Procedimento di analisi 

1. S;=Ry/R, 

2. Sy=S;R,+R;(1+5S)) 

3 dra V./R, 


4. Vog®VtVa-1g(Ri+Ri). 


Nota: in tutte le equazioni, si sono usati i valori assoluti delle grandezze. 
(In pratica i segni delle tensioni e delle correnti saranno determinati dal tipo 
di transistore usato, cioè p-n-p oppure n-p-n. S, sarà sempre positiva e S, 
negativa.) 
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TABELLA 18.3. Stabilizzazione a una batteria con reazione 


FORMULE ESATTE 


Procedimento di calcolo 

1. Si scelga R,. 

2. V,=(SVostSyp/Si 

3, Ry=S:V/z-Srloso) 

4. Pp=lg[Vog(1+%S)+Spy(Icgo+ag)1/S; 
5. R,=VJg(Sy-S:R)/PpSr 

6. R,=V,gR/(Pp-Vjlz. 

Procedimento di analisi 

1. S,=G,/[G,+G+G,(1-a))+G,(G,+G,)/G,] 
2. Sy=S;[R,+R,(1+R,/Ry] 

3. Ig=S(V,+RJczo)/R 

4. Von= Vi-Sylg/Sr. 


FORMULE APPROSSIMATE 


a, =1; Silono «Ig; S(1-a))<1; 
G,(1-a,)<G,+G,. 

Procedimento di calcolo 

1. Si scelga R,. 

2. V,=(SVon+Syp)/Si 

3. R,=S;V,/Ix 

4. P,3=lz[Vog(1+S)+Sylg]/S; 

5. R,=V,lx(Sy—S;R)/PpS 

6. R=S,RVy/Vos: 

Procedimento di analisi 

1. S,=G,/[G,+G,+G,(G,+Gy)/G,] 

2. Sy=(RJn-SVep/Ir 

3. lg=SVy/R; 

4. Vos =S;VR/Ra- 





Nota: in tutte le equazioni, si sono usati i valori assoluti delle grandezze. 
(In pratica i segni delle tensioni e delle correnti saranno determinati dal tipo 
di transistore usato, cioè p-n-p oppure n-p-n. Sy sarà sempre positiva e Sy 
negativa.) 
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TABELLA 18.4. Circuito a due stadi con accoppiamento diretto 


FORMULE APPROSSIMATE 


a, = a,9= = 1; Iogo1*!c808* cero 
Ie1>Snlcso: lea?lcno; 
Gya+Gy®>G,(1-0,); Gyg+G,,®G,;;(1-0)). 
Procedimento di calcolo 
Ri ® (Svylea Sia” o80/(Snlra+Srdr1) 
Rig (Vesti )/l ra 
Ri3® (Svga R33512)/(Sa71) 
V,= VosatleRia+R9) 
Ri, 8 VSra/(Iz:SiatlegSn) 
Ry,=SnVy/Ig 
Ro, = RyjR,Sn/(RaRuSn) 
Ro = RigRr1Sr9/(RySnRi579)- 
Procedimento di analisi 
Sy, = Gy/(Gy+Gy) 
Sg SnR,/Ry1+R,/Ry) 
Si = RySn + R,95r9 
Spa 3 Sta(Riat+Rr9-Ria 
Ig, SnVy/Ry 
Igg = Sy(V-ImRr)/SnRu 
Veg: = Rie Rule 
Voza® Vi Ira(RatRi9)- 


(Si veda la fig. 16.1.) 


Nota: in tutte le equazioni si sono usati i valori assoluti delle grandezze. (In 
pratica i segni delle tensioni e delle correnti saranno determinati dal tipo di 
transistore usato, cioè p-n-p oppure n-p-n. S,, e Sy, saranno sempre positive 
e Sy; € Sy, negative.) 
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Capitolo 4 
AMPLIFICATORI AUDIO 


19. INTRODUZIONE 


A un amplificatore audio si richiede, in genere, di fomire una de- 
terminata potenza su un carico prefissato, precisando da quale sor- 
gente si. preleva il segnale. Il problema, quindi, di progettare un 
amplificatore audio si riconduce allo studio di una serie di stadi 
amplificatori necessaria per adattare il segnale al carico. Si potrà 
pensare ciascuno stadio come un amplificatore di potenza singolo che 
lavora a un livello intermedio tra quello dello stadio precedente e 
quello dello stadio seguente. Gli stadi in cui i transistori lavorano 
molto al disotto della dissipazione ammissibile possono essere chia- 
mati stadi a basso livello o stadi di segnale. Gli stadi ad alto livello 
o di potenza sono invece quelli in cui i transistori lavorano ai limiti 
della dissipazione possibile. Un amplificatore può quindi essere com- 
posto di soli stadi di segnale o di soli stadi di potenza oppure degli 
uni e degli altri. 

In questo capitolo si esamineranno successivamente i principi tec- 
nici da applicare all’analisi e al progetto sia degli stadi a basso livello 
che ad alto livello. Alcuni circuiti, specialmente quelli ad accoppia- 
mento diretto, possono richiedere più di uno stadio e verranno di- 
scussi separatamente. La maggior parte delle considerazioni verrà 
condotta per transistori del tipo p-n-p; l’analisi è identica per tran- 
sistori n-p-m tranne che occorre invertire le polarità di tutte le bat- 
terie. Anche se un’analisi più esauriente degli amplificatori audio si 
può trovare nella bibliografia citata, il materiale discusso qui sarà 
sufficiente per la maggior parte delle applicazioni. 
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20. STADI A BASSO LIVELLO 


In questo paragrafo si considererà uno stadio amplificatore sche- 
matizzato nonché la dipendenza delle sue prestazioni dalla polariz- 
zazione e dalle reti di accoppiamento ad esso associate. Nei vari 
esempi illustrativi che seguiranno, si considererà un transistore ti- 
pico che abbia i parametri a bassa frequenza specificati nella ta- 
bella 20.1. Questi corrispondono a un punto di lavoro di 5 V e 1 mA. 


TABELLA 20.1. 


i Inserzione 
Parametro Base comune Emettitore comune Collettore comune 
by 409 2000 Q 2000 Q 
ba 4x10-4 16x10-4 1 
Da —0,98 49 —50 
ba 1x10-8 Q-1 50x10-6 Q-1 50x10-6 Q-1 
A” 4,32Xx10-4 216x10-4 50,1 


Lo stadio amplificatore schematizzato 


La figura 20.1 illustra uno stadio amplificatore schematizzato. Il 


x 


transistore è alimentato da una sorgente con resistenza R, ed è 


x 


chiuso su di un carico R.. Il transistore è rappresentato come una 





Fig. 20.1. Doppio bipolo. 


scatola chiusa i cui parametri » sono supposti noti per la configu- 

razione particolare in esame. Le prestazioni di un tale stadio possono 

essere calcolate facilmente con l’aiuto delle relazioni matriciali per 

il doppio bipolo terminato * (cfr. l’appendice). Poiché si considerano 

audiofrequenze, tutte le impedenze saranno puramente resistive. 
Resistenza d’ingresso 


R _ (b1 + A*R)/(1+bnR}). [20.1] 
* [La parola “terminato” è. stata usata per tradurre terminated: in italiano 


di solito si usa dire “chiuso su impedenza” o “chiuso su ammettenza” a se- 
conda del caso.] 
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Resistenza d’uscita 


R, = (b11+Ro)/(A"+hnRo). [20.2] 
Guadagno di corrente 
ifi,= A:=bn/(1+bnR), [20.3] 


e guadagno di potenza 
G = (i2/i1)?(R:/R)=hbx?Ri/(1+bnRi)(bu+A"R). [20.4] 


Si studierà ora più da vicino il comportamento di queste varie gran- 
dezze. 


a) Resistenza d’ingresso. Se 


Ri = 0, è R; = bi [20.5] 
R,= co, è R=A'"/bn i [20.6] 
Sa bi (h12021/h22). [20.7] 
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Fig. 20.2. Resistenza d’ingresso in funzione della resistenza di carico. 
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Quindi l’impedenza d’ingresso di uno stadio a transistori è by 
quando l’uscita dello stadio è in corto circuito ed è 411—(12021/922) 
quando l’uscita è aperta. La figura 20.2 mostra il comportamento di 
un transistore “tipico”. Si noti che l’impedenza d’ingresso di uno 
stadio con collettore o con base comune aumenta al crescere di R; 
mentre l’impedenza d’ingresso della configurazione con emettitore 
comune diminuisce al crescere di Ri. Lo studio dei parametri fa 
vedere che questo è dovuto al valore negativo di 421» e di be, in 
opposizione al valore positivo di h21e. 

b) Resistenza d’uscita. Se 


R;=0, è R=bu/A4* [20.8] 


= 1/[022—(h12021/b1)]. [20.9] 
Se 
Ki=+s0, è R,=1/hx. [20.10] 


Quindi si vede che al crescere di R, l’impedenza d’uscita degli stadi 
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Fig. 20.3. Resistenza d’uscita in funzione della resistenza del generatore. 
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con base o collettore comune aumenta mentre con emettitore co- 
mune diminuisce. Per il transistore tipico, questo comportamento è 
mostrato nella figura 20.3. 

c) Guadagno di corrente. Se 


R = 0, è A; = ha . [20.11] 
Se 
Ri=%, è A=0. [20.12] 


Quindi il guadagno di corrente per tutte le configurazioni è bh; per 
R.=0 e diminuisce al crescere di R.. La figura 20.4 mostra la va- 
riazione di A; con Ri. 
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Fig. 20.4. Guadagno di corrente in funzione della resistenza di carico. 


d) Guadagno di potenza. Il guadagno di potenza è zero a circuito 
aperto o cortocircuitato. Lo studio della equazione [20.4] mostra 
che il guadagno di potenza raggiunge il massimo 


(CR = bx?/(V b11b22+ VA’, [20.13] 
per il valore di R, 
Ri = V bi1/ hbnA°. [20.14] 


La figura 20.5 illustra questo comportamento per il transistore ti- 
pico. Da queste curve si vede che, per ottenere il massimo guadagno 
di potenza da un transistore nelle inserzioni con base o emettitore 
comune, la resistenza di carico deve essere rispettivamente di 300 kQ 
o 43 kQ: questo risultato pone un limite alla risposta ad alta fre- 
quenza ove gli effetti della capacità di uscita divengono importanti. 
Tali modi di funzionamento debbono perciò essere evitati. Anche 





Paragrafo 20 101 


quando si ottiene una soddisfacente risposta ad alta frequenza, fa- 
cendo uso della inserzione con collettore comune nelle condizioni di 
massimo guadagno di potenza, questo, pur essendo in condizioni di 
adattamento, è piuttosto piccolo. Infatti, per il transistore tipico di 
cui si sta trattando, il guadagno massimo dello stadio con collettore 
comune è 13,5 db al disotto del guadagno di uno stadio con emetti- 
tore comune chiuso sullo stesso carico. 
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Fig. 20.5. Guadagno di potenza in funzione della resistenza di carico. 


Il massimo guadagno di uno stadio a transistori è spesso indicato 
dal costruttore. Una ragione della sua importanza sta forse nel fatto 
che esso è funzione solamente dei parametri del transistore ed espri- 
me il massimo valore che teoricamente è possibile ottenere. Ad 
audiofrequenze ha però poco interesse per il progettista e non do- 
vrebbe essere usato come base per scegliere il tipo di transistore. 

e) Guadagno di trasduzione. Il guadagno di trasduzione G, è de- 
finito come il rapporto tra la potenza trasmessa al carico e la mas- 
sima potenza ottenibile dal generatore. 

Se ci si riferisce alla figura 20.1, si ha 


v\= vR;/(Ri+ Ro). [20.15] 
La massima potenza ottenibile dal generatore è 


v2/4R,. [20.16] 
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Se si combinano le equazioni [20.1], [20.4], [20.15] e [20.16] si 
ottiene 
G, = 4R,Rbx;/ [R,(1 +h2R)+t hi +A*Ri]?. [20.17] 


Poiché il guadagno di trasduzione è una funzione dei parametri 
dell’amplificatore e delle impedenze di chiusura, essa è usata a volte 
come base di confronto delle prestazioni di amplificatori a parità 
di sorgente. 


Lo stadio intermedio 


La maggioranza degli amplificatori a transistori è a molti stadi e 
perciò lo studio degli stadi intermedi è estremamente importante. 
La caratteristica principale che contraddistingue lo stadio interme- 
dio è che occorre considerare, nel progettarlo, gli effetti dello stadio 
precedente e di quello seguente. Lo stadio intermedio può essere 
accoppiato sia a trasformatore che a resistenza e capacità. Si consi- 
dereranno i due casi separatamente. Lo stadio accoppiato con indut- 
tore ha applicazioni molto limitate e non verrà discusso. 


STADI ACCOPPIATI A TRASFORMATORE Gli stadi accoppiati a tra- 
sformatore permettono qualsiasi grado di adattamento tra sorgente 
e carico; malgrado il fatto che raramente si usi un adattamento per- 
fetto, ogni miglioramento di esso dà un accresciuto guadagno. Poi- 
ché si può controllare sia l’impedenza della sorgente che del carico, 
le prestazioni di questo stadio possono essere calcolate direttamente 
dalle equazioni riportate sopra. Il progetto dello stadio consiste es- 
senzialmente nella specificazione delle caratteristiche del trasforma- 
tore e cioè delle impedenze del primario e del secondario, della cor- 
rente continua negli avvolgimenti, della risposta alla frequenza e 
delle perdite di trasmissione. Poiché il trasformatore di per sé isola, 
si ha una semplificazione del circuito sia per ciò che riguarda l’ac- 
coppiamento che la reazione. Abbiamo già visto nel capitolo 3 che 
l’uso di trasformatori migliora considerevolmente la stabilità della 
polarizzazione e riduce la potenza richiesta all’alimentatore. 

Molti sono gli svantaggi dell’accoppiamento a trasformatore. I tra- 
sformatori miniaturizzati, normalmente usati, hanno una notevole 
perdita di trasmissione e una pessima risposta in frequenza. Le loro 
caratteristiche di fase sono ancora peggiori cosi che è molto diffi- 
cile progettare un circuito di reazione. Essi sono ancora gli elementi 
di circuito più pesanti, malgrado i progressi fatti negli anni recenti 
dalle tecniche di miniaturizzazione. 


PROGETTO DI UNO STADIO ACCOPPIATO A TRASFORMATORE Si illu- 
strerà ora un esempio di progetto di uno stadio accoppiato a tra- 
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sformatore. Si abbia un trasduttore di 400 Hz con impedenza interna 
di 600 Q e potenza massima disponibile di 2x10-8W. Si debba pro- 
gettare un amplificatore a un solo stadio a due batterie che fornisca 
la massima potenza possibile su di un carico di 600 Q. Poiché si de- 
sidera il massimo guadagno e non interessa la risposta ad alta fre- 
quenza, si userà il circuito della figura 20.6, in cui le terminazioni 
sono di 600 Q. Come primo tentativo si sceglie un punto di lavoro 
del collettore di 5 V e 1 mA. 


2 x 107° W 
— 
<_- — 
6002 600 £2 


Vo 
+ | 


Fig. 20.6. Stadio amplificatore con accoppiamento a trasformatore. 





Si sceglie R, grande rispetto alla resistenza del diodo emettitore- 
base, come indicato nel capitolo 3, per esempio 


R,=1500 Q, 
quindi 
Vi _ 15 V. 


Se si usa il solito transistore tipico, con le caratteristiche indicate 
nella tabella 20.1, il massimo guadagno di potenza è ottenuto con un 
carico di 43 kQ: questa è l’impedenza di carico che il primario del 
trasformatore d’uscita deve presentare. L’impedenza d’ingresso del- 
l'amplificatore è 930 £ (cfr. [20.1]) ed è questa l’impedenza sul se- 
condario del trasformatore d’ingresso. 

Un valore ragionevole della resistenza in continua del primario per 
questo tipo di trasformatore d’uscita è 1000 Q. Quindi la caduta di 
tensione continua in questo avvolgimento e in R; è di 2,5 V. 
Quindi 

Vi+V,=7,5 V; V,=6,0 V. 
Verifica 


La corrente del segnale nel primario del trasformatore d’ingresso è 


(2x10-8/600)"? A = 5,77 uA efficaci. 
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La corrente del segnale nella base del transistore è 
5,77V 600/930 uA=4,65 uA efficaci. 


Il guadagno di corrente del transistore è 15,5 (cfr. [20.3]). 
La corrente del segnale nel circuito del collettore è 


15,5x4,65= 72 yA efficaci=102 yA di picco. 
La tensione del segnale al collettore è 
43000 x 102x 10-6= 4,39 V di picco. 


I valori ora ottenuti sono stati riportati sulle curve d’uscita del 
transistore, nella figura 20.7. L’escursione del punto di lavoro si 





0 0,5 1,0 1,5 


Ic in MA 


Fig. 20.7. Caratteristiche d’uscita del circuito della figura 20.6. 


mantiene entro la regione di funzionamento lineare. Il guadagno 
complessivo di potenza è un poco minore del massimo (40 db), a 
causa delle perdite nel trasformatore. La corrente continua, che è 
di 1 mA nel primario del trasformatore d’uscita, è trascurabile nel 
secondario del trasformatore d’ingresso. 

I valori calcolati possono ora essere arrotondati a numeri più op- 
portuni e si può ricontrollare il circuito. Se si vuole, si può ridurre 
la corrente di lavoro fino a 750 uA e progettare nuovamente lo 
stadio usando i nuovi valori dei parametri che corrispondono a que- 
sto valore. 
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STADI ACCOPPIATI A RC Con questo tipo di connessione si è più 
legati nella scelta delle impedenze della sorgente e del carico. In 
generale si avranno perdite di potenza sia in continua che in alter- 
nata nei resistori e ci sarà una perdita addizionale in alternata dovuta 
al disadattamento fra gli stadi. 

Malgrado ciò, questi stadi sono i più comunemente usati date le 
piccole dimensioni e il basso costo dei componenti con cui sono 
realizzati. Si consideri una catena di 7 stadi a transistori come nella 
figura 20.8. Poiché l’impedenza d’ingresso di ciascuno stadio è fun- 


{HEHE AH 


Fig. 20.8. Amplificatore a 7 stadi. 


zione del suo carico, il calcolo dell’impedenza d’ingresso di un 
qualsiasi stadio richiederebbe il calcolo dell’impedenza d’ingresso di 
tutti gli stadi che lo seguono. È possibile dimostrare però, che, 
eccetto per gli ultimi stadi, l’impedenza d’ingresso di ciascuno sta- 
dio diviene approssimativamente uguale a quella dello stadio che lo 
precede. Un tale stadio può essere chiamato iterativo. L’impedenza 
d’ingresso iterativa può allora essere calcolata ponendo nell’equa- 
zione [20.1], R:=R; e risolvendo la relativa equazione quadratica; 
trascurando tutti i termini del secondo ordine e superiori, si ha 


R, (base comune) = bis [20.18] 
R; (emettitore comune) = hiie [20.19] 
R; (collettore comune) = — 210/P22c. [20.20] 


È importante sapere a qual punto di una catena di stadi è possibile 
dire che lo stadio è “iterativo”. In generale, per un amplificatore a 
n stadi, tutti gli stadi tranne l’ultimo possono essere considerati ite- 
rativi per le inserzioni con emettitore o base comune, mentre tutti, 
tranne gli ultimi due, sono iterativi nel caso di collettore comune. 
È perciò estremamente importante analizzare lo stadio iterativo. Si 


consideri lo stadio della ‘figura 20.9. Poiché R.=R,, il guadagno 





Fig. 20.9. Stadio iterativo. 
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iterativo di potenza è dato da 


G:=i?Ri/iR;= (i/i,)? [20.21] 
= ba /(1+bxR)?. [20.22] 
Se si sostituisce a R; l’impedenza d’ingresso iterativa si avrà 
Gi (base comune) = (4210)? [20.23] 
G; (emettitore comune) = (4216)? [20.24] 
G; (collettore comune) = 1. [20.25] 


Per il transistore tipico considerato i guadagni iterativi per stadio 
sono 
base comune = 0 db 


emettitore comune = 33,5 db 


collettore comune = 0 db. 


È possibile ora giungere a una conclusione per ciò che riguarda la 
scelta dello stadio. Occorrerà usare lo stadio con emettitore comune 
in quasi tutti i casi; per quelle applicazioni in cui occorrono termi- 
nazioni speciali ai due capi dell’amplificatore si potranno a volte 
usare stadi con base o collettore comune. Perciò si userà lo stadio 
con base comune se è necessaria bassa impedenza d’ingresso o alta 
impedenza d’uscita, mentre lo stadio con collettore comune potrà 
essere usato per alta impedenza d’ingresso e bassa impedenza d’uscita. 

Le conclusioni precedenti valgono nel caso dell’analisi dello stadio 
iterativo. Se un amplificatore ha solamente due o tre stadi, ciascuno 
stadio può essere analizzato con le equazioni stabilite precedente- 
mente (dalla [20.1] alla [20.4]). In questo caso è possibile analiz- 
zare le varie combinazioni di inserzioni in modo da ottenere il 
guadagno ottimo per le assegnate caratteristiche del generatore e del 
carico. In generale la catena con emettitore comune dà o il massimo 
guadagno di potenza oppure un valore cosi prossimo al massimo 
che non vale la pena di un’analisi più particolareggiata per miglio- 
rarlo ancora. 

Un’analisi completa dello stadio con emettitore comune permette 
di indicare le linee essenziali del progetto. La figura 20.10 mostra 
tale stadio con gli elementi di circuito che provvedono alle polariz- 
zazioni e all’accoppiamento. Si trascura, per il valore centrale della 
banda di frequenza, la reattanza delle capacità. 

Nel procedimento che ora si descriverà si sceglieranno il punto di 
lavoro e i fattori di stabilità della polarizzazione definiti nel capi- 
tolo 3. Sia R; l’impedenza d’ingresso del transistore, escluse R, e R3; 
R; sia l’impedenza del carico, esclusa R,; R: sia il parallelo di RL 
e Rr. 
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Sarà allora 


R;= (bie+A".R)/(1+bxR). [20.26] 
Poiché 
biie> A".R 
Ri=kbye, [20.27] 
dove 
k=1/(1+bxeR)). [20.28] 


In generale, se il carico è costituito da un altro transistore £ = 1. 





Fig. 20.10. Amplificatore accoppiato a RC. 


Se S, è il fattore di stabilità in corrente, l’impedenza in parallelo di 
R; e R; è data approssimativamente da S;R; (cfr. tab. 18.1). Quindi 


iz/i se S,R1/(S:R,+ Ri) [20.29] 
se SR1/(SRi+bhue). [20.30] 
Ora è 
i3/ia = ba1e/(1+h2xeR3) [20.31] 
= he. [20.32] 
Ma anche 
isfix= Rx/(Rr+Ri). [20.33] 


Allora il guadagno complessivo di corrente è 
ig/i, 4 [Rx/(Rr+R:)] [SrRibe/(SiRi +bue)] . [20.34] 
Se Sy è il fattore di stabilità in tensione, allora (cfr. tab. 18.1) 


Ri, = —(S5+S;R1)/(1+5)). [20.35] 
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Sostituendo nella [20.34] si ha 


is ba eSiRi(S:R1+Sy) 


‘oltre A090) 
ii SPRi+S;Ri[Sr+bneCRi(1 +S)] + bise[Sy-R:(1 +Sp)] 


Per quanto l'equazione [20.36] sia troppo complicata per essere 
usata nella progettazione, il suo studio mostra che il guadagno com- 
plessivo di corrente è zero per i due valori estremi di R; dati da 


R,=0 e R,=-Sr/S:* [20.37 e 20.38] 


e quindi esiste un valore di R;, per cui il guadagno complessivo di 
corrente è massimo. 
Nel caso che 


bie=R/(1+5)), [20.39] 
si può dimostrare che il massimo del guadagno di corrente si ha per 
R; = —$,/2S;. [20.40] 


In generale non si ha un massimo molto acuto e, per valori di R, 
tra —Sy/4S, e —-3$r/4S;, il guadagno di corrente non è lontanto dal 
massimo. 

Nei casi pratici il limite inferiore di R; è legato alla considerazione 
che il suo valore deve essere grande rispetto alla resistenza in con- 
tinua del diodo emettitore-base. La figura 20.11 dà valori approssi- 
mati di questa resistenza in funzione della corrente di emettitore per 
transistore al germanio e può essere usata come base per la progetta- 


Resistenza del diodo 





Ig in mA 


Fig. 20.11. Resistenza del diodo in funzione della corrente d’emettitore. 


* Se Ri>—-S,/S;, R, diviene negativa. 
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e. È bene ripetere più volte i calcoli usando valori differenti di 
i. Come si è visto nel capitolo 3, la scelta di R; fissa automatica- 
mente i valori della tensione della batteria, il guadagno di corrente 
e i componenti del circuito. Se non è possibile fare una scelta op- 
portuna, può essere necessario cambiare la scelta iniziale del punto 
di lavoro e dei fattori di stabilità. 





Fig. 20.12. Circuito equivalente d’ingresso del transistore. 


Il valore delle capacità di fuga C; può essere calcolato con l’aiuto 
del circuito equivalente della figura 20.12, come segue 


Z; 3 bise+(1+P210)R1/(1+j@C;R3). [20.41] 
Quindi 


L i Rethue 20.42 
pe K(1+j2C1R)/|14j0C1R( FIERI Ta) [20.42] 
dove i, è la corrente interna equivalente dello stadio precedente, 
K, è una costante e R, è il parallelo di R., di R; e del circuito di 
uscita dello stadio precedente. 

L'equazione [20.42] mostra che la risposta in frequenza cala di 
3 dba 


1 [RotbuetRi(1+b21) 
wi, Fate È [20.43] 
In genere è 
Ri(1+21e) > Rotbue, [20.44] 
quindi 
6%, = (1+h216)/Ci(Rothue). [20.45] 


Perciò la costante di tempo che determina la frequenza di taglio è 
quella del parallelo tra 


Ci e (Ro+hye)/(1 +ba1e). [20.46] 


È interessante notare che il valore di Ri non compare in questa 
espressione. 
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Alla bassa frequenza data da 
tag = 1/RCy, [20.47] 


c'è una salita della curva di risposta in frequenza, ma questo fatto 
ha poca importanza. 

Se si sceglie il condensatore di fuga C; in modo che w; sia molto 
al disotto della frequenza di taglio più bassa dell’amplificatore, si 
può ignorare l’effetto di degenerazione prodotto dalla resistenza 
dell’emettitore. 

Il valore della capacità C di accoppiamento può essere trovato con 
l’aiuto del circuito equivalente della figura 20.13. L’impedenza d’u- 


iz Cc i4 
— —_ 





Fig. 20.13. Circuito equivalente d’uscita del transistore. 


scita dello stadio precedente è data: approssimativamente da RR, 
dove £ è definito dalla [20.28]. Se si indica con R;' la resistenza 
d’ingresso del transistore seguente e del suo circuito di polarizza- 
zione, il guadagno di corrente scende di 3 db, a causa di C, a 


éw,=1/C(RRL+R;). [20.48] 


Quindi alla pulsazione «, la resistenza effettiva in serie a C è 
RRL+R. 

La risposta dello stadio alle alte frequenze sarà limitata dalla capa- 
cità del transistore nonché dalla diminuzione di %,;.x con la fre- 
quenza. Questi due effetti dìnno luogo alle curve della figura 20.14, 
utili per la progettazione. 

Per usare queste curve, si indichi con R,' il parallelo di tutte le 
resistenze esterne di carico. 

Sia 

x= haR. [20.49] 

Sia C, la capacità d’uscita dello stadio: essa è approssimativamente 

uguale a 1/(1+») volte quella della connessione con base co- 
mune. Sia 

= WaCo/bne- [20.50] 
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Fig. 20.14. Curve di risposta alle alte frequenze. 


Sia poi ©; la pulsazione a cui la risposta dello stadio diminuisce di 
3 db. Allora è 
vE %W3Co/hz2e E [20.51] 


RSEMPIO DI PROGETTO DI UN AMPLIFICATORE RC Si debba proget- 
tare un amplificatore con le seguenti caratteristiche: 


segnale d’ingresso = 0,5 uA di picco 
segnale d’uscita =1 V di picco. 


Funzionamento con una sola batteria. Temperatura ambiente 25°C, - 
con variazioni consentite da 10°C a 60°C. Si supponga che i pa- 
rametri siano ragionevolmente costanti con la temperatura e che 
l/bire € 22: varino proporzionalmente a /x. 

In generale la progettazione inizia con una stima di massima del 
numero degli stadi. Poiché si richiede il funzionamento a 60°C, si 
stima una perdita nel circuito d’ingresso attorno al 50 per cento per 
avere sufficiente stabilità della polarizzazione. Quindi: 


corrente di segnale che entra nel transistore = 0,25 uA di picco 


corrente d’uscita = 0,25Xx49 = 12,5 uA 
di picco. 


Per un solo stadio, la resistenza di carico dovrebbe essere di 
80000 © circa per una uscita di 1 V di picco. Questo valore è però 
troppo grande, se si vuole una buona risposta in frequenza, quindi 
è opportuno un secondo stadio. 
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Se si presume una perdita del 50 per cento anche per il secondo 
stadio, si ha 
corrente d’ingresso = 6,25 uA di picco 
corrente d’uscita =313 yA di picco 


resistenza di carico = 3200 Q. 


Questi valori dìnno buone prestazioni ad alta frequenza. Basterà 
perciò un amplificatore a due stadi. Si può ora iniziare una proget- 
tazione preliminare, con variabili del circuito scelte ad arbitrio. Da 
questo primo progetto si comincia ad avere un'idea degli ordini di 
grandezza utili per migliorare poi il progetto con approssimazioni 
successive. Si è avuta particolare cura di assicurare la precisione 
matematica di questo esempio per facilitare la comprensione di 
tutta la procedura di progettazione. Si deve sottolineare che, nor- 
malmente, una tale precisione è del tutto superflua. Per brevità si 
ometteranno le approssimazioni iniziali del progetto. Sia 


Ix1= 0,5 mA per lo stadio d’ingresso, 
quindi 
Ri = baie = 2000/0,5 3 4000 CI. 


Si supponga che il parallelo tra R,; e R3; (fig. 20.15) sia 6000 Q. 
La corrente di segnale che entra nel transistore è perciò ‘= 
=(6/10)0,5=0,3 uA di picco. 
Poiché 

baie = 49, 
si ha 

1a=0,3X49 = 14,7 uA di picco. 


Si scelga /x,= 2 mA per il secondo stadio. Allora R;,= 2000/20 = 





Fig. 20.15. Stadio a transistore. 
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= 1000 O. Questa, in parallelo con la resistenza di polarizzazione e 
di carico, sarà la resistenza di carico in alternata R, del primo 
stadio. 


Si scelga 
Ri=565 Q, 
allora 
V.,1=8,30 mV di picco 
Ia = 14,7 uA di picco; 
quindi 


I, = 14,7 A di picco. 
Ai fini del progetto, si può trascurare l’errore che si compie ponendo 
Ie = lor € la=Ia. Si potrà inoltre ammettere che Voce = Vos. 
Si ponga il punto di lavoro a 
(Vesi)o =1V e (Ic1)o= 0,5 mA. 
Questo è illustrato nella figura 20.16. Per il transistore sia 
lco=10 pA a 20°C. 


Dalle curve fornite dal costruttore 


Icoi =3 uA a 10°C 
Icoi = 60 uA a 60°C. 


Si ha perciò che Alco; è +50 e —7 uA rispettivamente. Poiché la 
dissipazione di collettore è solo 0,5 mW, la temperatura della giun- 
zione non salirà apprezzabilmente sopra la temperatura ambiente. 
Al variare della temperatura, il punto di lavoro si muove lungo la 
retta di carico in continua e i valori di picco dei segnali di corrente 
e di tensione determinano lo spostamento ammissibile del punto di 


Ic in pA 


500 pA 






Retta di carico in continua 
( Rr,+R 11) 


1,0 Voez in V 


Fig. 20.16. Rette di carico per uno stadio a transistore. 
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lavoro. Si può dimostrare che, al crescere della temperatura, si ha 


AVesn = —[(Vesn)o= Va] [20.52] 
Ale =[(Vosn)o=Va]/(Ru+Ru). [20.53] 
Per temperature decrescenti, 
AV = [(Ic)o=In]}(Ru1+Ru) [20.54] 
Alc= —[(Ie)o=la]- [20.55] 


Se si suppone che Rr1+Ri1= 3100 Q si ha 


AVersi = —992 mV e +1505 mV 
Alc, = Alr1= +320 uA e —485 uA 
Alco, = +50 4A e —7 uA. 
Se si fa uso della procedura illustrata nel capitolo 3, si ha 
Spi = AVezi/ Alcoi = —19850 Me —215000 Q 
Sr = Alc/Alco1= 6,4 e 69,5. 
I più piccoli tra questi valori dànno i fattori di stabilità permessi: 
Sy; = —19850 LL, S1=+6,4. 
Per avere un certo margine di sicurezza si sceglieranno come fat- 
tori di stabilità i seguenti 
Sx =—-14000 Q, S=+4. 
Il progetto del circuito di polarizzazione segue la traccia della ta- 
bella 18.1. 
Si scelga 
Ri,=1500 0. 
Facendo uso di 
(Veso=1 V, (Ie1)0=0,5 mA 
Sn =4, e Sy, = — 14000 (Q1E 
si otterrà (fig. 20.15) 
R,;=1600 Q, R,,=8500 2, R,,=2040 Q 
Vi 22,55 V. 
L’impedenza del parallelo tra R,, e R3; è 6000 Q come si è prece- 
dentemente ammesso; inoltre la retta di carico in continua è data da 
Ri1+Ru, cioè circa 3100 NQ, come anche si era posto precedente- 


mente. 
Si può ora procedere alla progettazione del secondo stadio. Se ci 
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si riferisce alla figura 20.15, ma si usa l'indice 2 per contrassegnare 
il secondo stadio, si avrà 
Ra = 1000 {0} 


poiché /x, è stata prefissata in 2 mA. Si ammetta che il parallelo tra 
Ra; e R; sia 7000 Q, allora 

1x,= 14,7 uA di picco 
e la corrente che entra nel secondo transistore è 

1»,= 8,31 uA di picco, 


mentre è 
baie e 49. 


Per il punto di lavoro di 2 mA, h2x.=2X5Xx10-5=10-4Q-!. Se si 
ammette che R,; sia 5000 Q, si ha : 


1/(1+22:Rr2) = 0,667. [20.56] 


Ma allora /:7= 8,31X49X0,667= 272 uA di picco (cfr. [20.31]) e 
V.,= 1,36 V di picco, cioè più dell’1 V prescritto. 

Se si postula un punto di lavoro di 10 V a 2 mA e una retta di 
carico in continua di 6 kQ, e se si fa uso del metodo applicato per il 
primo stadio ricordando che 


Ri,= Rr2=5 kQ 
si ha 
AVcs8: = — 8,64 e +10,4 V 
Alco. = Al =+ 1,44 mA e — 1,73 mA. 
La dissipazione di collettore è 20 mW. Se si suppone un aumento 
di temperatura di 0,5°C per mW, questo dà un aumento di 10°C 


della temperatura della giunzione. 
Dalle curve fornite dal costruttore si ha 


Ico=130 uA a 70°C. 
Quindi 
Alcoz= +120 4A e —7 uA; 
sì ricava allora 
Syz= —72000 Q e —1493000 KQ 
S1,= +12 e +249,0. 


| massimi fattori di stabilità permessi saranno 
Syz= — 72000, S,=4+12. 
Se si vuole un ragionevole margine di sicurezza si porrà 


Sx2= —47000 Q, Sn2=t+7. 
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Poiché questo stadio non alimenta un altro transistore, la resistenza 
di carico Ri; è anche il carico in alternata e la scelta di R;, è rela- 
tivamente libera, almeno fino al punto in cui essa stabilizza adegua- 
tamente il diodo emettitore-base. In questo caso R;, sarà scelta in 
modo da dare una tensione delle batterie che corrisponde a un 
valore facilmente disponibile, mentre il valore di R,, sarà tale da 
non peggiorare le prestazioni dello stadio ad alta frequenza. 

Si scelga 

R,,=1000 Q 
allora 
R,3= 5000 Q 


e quindi si ha una retta di carico in continua di 6000 Q come si era 
ammesso. È anche 


Vi = 22 V 
R,, ai 71 000 a 
Ra. = 7700 LO 


Il parallelo di R., e R3, è 7000 Q come si era posto. 

La figura 20.17 mostra il circuito completo. È necessaria una bat- 
teria da 22,5 V nonché un partitore per alimentare il primo stadio. 
Si dovranno ora scegliere valori dei componenti che siano dispo- 
nibili sul mercato e il progetto deve essere ricontrollato. 

I valori delle varie capacità possono essere calcolati come segue. 
La resistenza effettiva in parallelo a C; è data dall’equazione [20.46] 
ed è di 200 Q. 


3,81 kQ 


— 22,5 V 











20,4 kQ 1,6 kQ 


1,36 V 


0,3 uA Pr picco 


fa a 












0,51 pA 


9,5 pA 
di picco 


C di picco 


e 








272 uA 
di picco 


di picco 


Fig. 20.17. Amplificatore a transistori. ni 
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Se ora è 
f=30 Hz, C;=26 yF. 


La resistenza effettiva in parallelo a C, è 46 Q. 
Se è 
f=30 Hz, C;=125 yF. 


I condensatori di accoppiamento hanno capacità calcolata come 
segue. Se si trascura l’ammettenza d’uscita del primo stadio, la resi- 
stenza effettiva in serie con C è data dall’equazione [20.48] ed è 
di 2475 Q. 

Se ora è 

f=30 Hz, sarà C=2,19 uF. 


Se si desidera una risposta piatta a 30 Hz, i valori delle capacità 
dovranno essere molto superiori ai valori cosi calcolati. Poiché la 
maggiore capacità è quella dei condensatori di fuga, è più pratico, 
in generale, fare cosi grande il condensatore di accoppiamento da 
rendere trascurabile il suo effetto e aumentare i condensatori di 
fuga di quanto è necessario per ottenere il taglio alla bassa fre- 
quenza desiderata. Non è necessario ricontrollare la risposta ad alta 
frequenza del primo stadio perché esso è chiuso su una impedenza 
di 565 Q. Le prestazioni ad alta frequenza del secondo stadio pos- 
sono essere calcolate come segue. Dalle caratteristiche date dal co- 
struttore 


fa. 32 He 
C,= 1000 pF. 
Poiché 
R,= 5000 Q 
si ha 
x = 10-4x 5000 = 0,5 
e 
27 Xx 32000x 1000 x 10-12 
u= pagngoafi > peg 


Se si fa uso delle curve della figura 20.14 
v=1,0 


e il punto in cui la risposta cala di 3 db è a 16 kHz. 


21, CIRCUITI SPECIALI A BASSO LIVELLO 


Lo stadio a basso livello è stato finora discusso essenzialmente per 
il ruolo che gioca in un amplificatore di potenza. In questo para- 
grafo si esamineranno stadi che debbono soddisfare altre condizioni 
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e in cui non più il guadagno, ma altri fattori assumono importanza 
preminente. 


Stadi a basso rumore 


Il limite inferiore della potenza del segnale d’ingresso per cui un 
amplificatore può funzionare è determinato essenzialmente dal ru- 
more di fondo che si genera nell’amplificatore. Poiché il rumore 
generato nello stadio d’ingresso è amplificato da tutti gli stadi suc- 
cessivi, è importante che il suo livello sia basso, in modo da avere 
un accettabile rapporto segnale-disturbo. Il rumore dovuto agli stadi 
successivi può generalmente essere trascurato. 

La cifra di rumore F di un amplificatore è definita come il rap- 
porto della potenza totale di rumore in uscita (ignorando il rumore 
dell’'impedenza di carico) a quella porzione di essa che proviene 
dall’agitazione termica nella resistenza della sorgente del segnale. Se 
P,i è la potenza equivalente di rumore del transistore riferita al- 
l'ingresso dell’amplificatore e P,, è la potenza di rumore dovuta 
all’agitazione termica della resistenza della sorgente, allora 


Ps PPay- [21.1] 


Per ogni rapporto segnale-disturbo, è possibile calcolare il valore 
della massima potenza di rumore ammissibile e determinare la mi- 
nima cifra di rumore accettabile. 

La figura 21.1 mostra l'andamento del rumore di un transistore. 
A bassa frequenza,” la cifra di rumore varia inversamente con la 
frequenza, con un decremento di 3 db per ottava, quindi diviene 
costante tra 500 Hz e 1 kHz ivi assumendo un valore dell’ordine 
del rumore termico e statistico. Alla frequenza data da (favfae)"”, la 
cifra di rumore comincia ad aumentare di circa 6 db per ottava. 
Ciò è dovuto sia alla diminuzione del guadagno di potenza del- 


Cifra di rumore (db) 





Frequenza (scala logaritmica) 


Fig. 21.1. Cifra di rumore in funzione della frequenza. 
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l'amplificatore sia all'aumento del rumore generato. L'aumento del 
rumore si manifesta al di là dell'intervallo di frequenza audio e può 
perciò essere, in genere, trascurato nella progettazione degli ampli- 
ficatori audio. 

Nel caso che il transistore debba funzionare per tutto l’intervallo 
di frequenze tra 0 Hz e 1 kHz, come nel caso degli amplificatori in 
continua oppure per servomeccanismi, si possono usare le curve 
della figura 21.2 per avere un’idea della minima cifra di rumore ot- 
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Fig. 21.2. Potenza di rumore in funzione del rapporto delle frequenze. 


tenibile dal dispositivo. Per esempio, se la potenza all'ingresso del 
transistore è 1,0Xx10-!° W e se il rapporto segnale-disturbo richiesto 
è 60 db, la potenza di rumore d’ingresso P,; è 1,0Xx10-!6 W. Se la 
banda dell’amplificatore è tra 10 Hz e 1000 Hz, f,/f1= 100, e ciò 
richiede l’uso di un transistore con cifra di rumore massima di 9 db 
circa. 

La cifra di rumore dello stadio d’ingresso può essere ridotta al 
minimo con una opportuna scelta del tipo di transistore nonché 
delle condizioni di lavoro. Se l’impedenza della sorgente è tra 100 
e 1000 Q e se il dispositivo funziona con una tensione di collettore 
minore di 1,5 V e una corrente di collettore minore di 1 mA, la 
cifra di rumore di un dato transistore sarà minima. In qualche caso 
è persino possibile far funzionare il transistore a tensione tra col- 
lettore e base uguale a zero‘” o leggermente invertita ottenendo 
una cifra di rumore estremamente bassa. D'altra parte però una 
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conseguenza che si ha in queste condizioni di funzionamento è che 
lo stadio ha un guadagno relativamente modesto. 


Controllo del guadagno 


La funzione di un controllo di guadagno ideale è quella di variare 
il guadagno di un amplificatore tra zero e il valore massimo, senza 
che vi sia un qualsiasi altro cambiamento nelle prestazioni dell’am- 
plificatore. 

Poiché il guadagno di potenza di un transistore è approssimativa- 
mente uguale al quadrato del guadagno di corrente, in generale è 
sufficiente regolare la corrente d’ingresso del transistore, mediante 
controllo serie o parallelo [fig. 21.3(a) e 21.3(2) rispettivamente]. Il 
controllo in serie, mentre è relativamente indipendente dalla fre- 
quenza, ha lo svantaggio di non consentire di portare a zero il gua- 
dagno, poiché questo richiederebbe una R uguale ad infinito. 

Nel circuito di 21.3(2), il controllo del guadagno è ottenuto corto- 
circuitando a terra una parte o tutta la corrente d’ingresso. Questo 


circuito permette di annullare il guadagno, facendo R uguale a zero. 


AI diminuire del guadagno però, l’impedenza della sorgente che 
alimenta il transistore decresce rapidamente, e quindi si ha un rapido 
peggioramento della risposta a bassa frequenza, come si è detto in 
precedenza. 

Per esempio, se il circuito della figura 21.3(2) è alimentato da una 
sorgente a corrente costante e R, =4 kQ, R,=20 kQ, R;=80 kQ, 
R=20 kQ e C,=25 yF, il taglio a bassa frequenza è a 30 Hz con 
R disposta per il massimo guadagno, e 100 Hz quando il guadagno 
di corrente è ridotto del 50 per cento. 





(a) 


Fig. 21.3. Circuiti di controllo del volume, non soddisfacenti. 
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Se però, nel circuito della figura 21.3(2), il termine a terra di R è 
connesso direttamente all’emettitore, questo elemento di circuito 
non è più in parallelo con la rete di polarizzazione dell’emettitore e 
il controllo del guadagno non peggiora più la risposta a bassa fre- 
quenza. Un tale circuito è mostrato nella figura 21.4: due conden- 


10 uF 10 uF 





Fig. 21.4. Circuito di controllo del volume, soddisfacente. 


satori di accoppiamento isolano il circuito da quello di polarizza- 
zione, riducendo cosi anche il rumore di fondo prodotto dalla cor- 
rente continua nel circuito di controllo. 

È possibile costruire altri circuiti di controllo soddisfacenti con 
più elementi di circuito, cioè con circuiti a 7, L o H. Il progetto 
di tali circuiti è immediato e non verrà discusso. 


Reti di equalizzazione 


È spesso desiderabile adattare la risposta in frequenza di un ampli- 
ficatore a una curva assegnata. Ciò può essere ottenuto con un 
metodo simile a quello usato nella progettazione del circuito per il 
controllo del guadagno prima discusso, salvo che il resistore R deve 
essere sostituito con una combinazione di elementi dipendenti dalla 
frequenza. Un esempio illustrerà il procedimento di progettazione. 

Esempio. Si debba compensare l’amplificatore RC del $ 20 in 
modo da ottenere la caratteristica prefissata dalla RIAA (Associa- 
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Risposta (db) 





10 Hz 100 Hz 1kHz 10 kHz 100 kHz 
Frequenza 


Fig. 21.5. Caratteristica di riproduzione della RIAA. 


zione americana tra gli industriali del disco) per i dischi microsolco. 
Il preamplificatore dovrà funzionare connesso a una testina a rilut- | 
tanza variabile che abbia le seguenti caratteristiche: uscita a 1 kHz: | 
50 mV di picco, resistenza di adattamento alla frequenza di ripro- 
duzione di 2120 Hz: 6200 @. La caratteristica richiesta dalla RIAA 
è data nella figura 21.5. 

Poiché la caduta della risposta alle alte frequenze è ottenuta chiu- 
dendo la testina su 6200 ©, sarà semplicemente necessario proget- | 
tare una rete di compensazione che dia la risposta della figura 21.6 





Frequenza 


Fig. 21.6. Caratteristica di riproduzione della RIAA a bassa frequenza. 
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È opportuno disporre le reti di compensazione nel primo stadio in 
modo da avere un minimo intervallo di funzionamento dinamico dei 
transistori. 

Il circuito è indicato nella figura 21.7, ed il circuito equivalente 
nella figura 21.8(a), con R;, R3; e la resistenza di 6200 Q combinate 
in parallelo nell’unico elemento R,. 

Il circuito equivalente può essere ulteriormente semplificato come 
nella figura 21.8(2), ponendo al posto del parallelo tra R, e bue la 
resistenza R'. 

Sarà allora 

R,=3,05 kQ 
R'=1,73 kQ. 


Ad alta frequenza l’uscita scende a un decimo del suo valore ini- 







Allo stadio 
successivo 


Fig. 21.7. Rete di compensazione. 


e 


hije= 4000 Q i 





(a) 


Fig. 21.8. Circuiti equivalenti della rete della figura 21.7. 
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ziale. Quindi è R/(R+R’)=0,1 ovvero 
R=R'/9=122 a. 


La frequenza f. si ha quando R è uguale alla reattanza del conden- 
satore, quindi C = 1,7 yF. Poiché 


iin/t = Ro/(binet Ro), [21.2] 


la corrente che entra nel transistore ha la stessa dipendenza dalla 
frequenza di i e il progetto è completo. 

Uno studio della caratteristica di riproduzione della figura 21.5 
mostra che la posizione di f, determina il valore dell’esaltazione dei 
toni bassi su tutto l’intervallo delle basse frequenze, mentre la posi- 
zione di f, determina solo il guadagno a frequenze molto basse. 
Quindi, mentre fi può essere variata considerevolmente senza pro- 
durre effetti sensibili, la posizione di f, è molto critica e quindi 
deve rimanere fissa, il che può essere ottenuto mantenendo costante 
il prodotto di R e di C. Tenuto conto di questa restrizione, sono 
possibili solo piccole variazioni di C. In generale è preferibile au- 
mentare C perché cosi si abbassa leggermente il valore di fi, e nel 
progetto finale ciò può condurre a una riduzione di dimensioni della 
capacità di fuga dell’emettitore. Il circuito definitivo è quello della 
figura 21.9. 

La diminuzione della resistenza equivalente in parallelo a Ci do- 
vuta alla impedenza finita della sorgente dà un valore di C; in 
eccesso rispetto al valore fissato nel progetto iniziale. Con questo 
circuito d’ingresso si può calcolare la corrente d’ingresso in 0,5 uA 


3,6 KQ 


5 uF 









160 Q 


8,2 KQ 7,5 kQ 





1,5 KQ 


Fig. 21.9. Amplificatore con compensazione di frequenza. 
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di picco. Il progetto iniziale del circuito del $ 20 è perciò soddi- 
sfacente. 


Controlli di tono 


La funzione dei controlli di tono è quella di conferire un guada- 
gno diverso alle diverse frequenze. In generale non si potranno 
usare circuiti simili a quelli degli amplificatori a tubi elettronici per- 
ché la dipendenza dalla frequenza deve essere funzione della cor- 
rente invece che della tensione del segnale. I due tipi di controllo 
usati più di frequente sono l’esaltazione dei bassi e il taglio dei 
toni alti. 





Fig. 21.10. Controllo di tono per esaltazione dei bassi. 


Un circuito di controllo soddisfacente per l'esaltazione delle basse 
frequenze è mostrato nella figura 21.10: esso è simile alla rete di 
compensazione alle alte frequenze vista precedentemente tranne che 
per l'aggiunta di una resistenza variabile in parallelo al condensa- 
tore, la quale regola l’esaltazione dei toni bassi. 

Esempio. Si debba progettare un controllo di esaltazione dei bassi 
per il secondo stadio dell’amplificatore della figura 21.9. Le prescri- 
zioni siano: 


punto di inizio della salita a bassa frequenza = 800 Hz 


esaltazione dei bassi = 20 db. 


è “a 


Il procedimento di progettazione è il seguente. Se ci si riferisce 
alla figura 21.9, l’impedenza d’ingresso del secondo stadio e della 
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rete di polarizzazione è 875 Q. Per una esaltazione di 20 db a bassa 


frequenza, 

R=875/9 Q=973 0a. 
Per un inizio a 800 Hz, C=2 yF e R' deve essere scelta in modo 
da avere una perdita trascurabile alle basse frequenze. 

Se R'=>10x875 ©, per esempio 10 kQ, questa perdita è minore 
di 1 db. 

Il condensatore di accoppiamento è spezzato in due parti per im- 
pedire interferenze con la polarizzazione del transistore e per impe- 
dire alla corrente continua di fluire nel controllo dei bassi. Il minimo 
valore della serie di C' e C” deve essere di circa 10 uF e C” deve 
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Fig. 21.11. Risposta in frequenza del circuito della figura 21.10. 


essere grande rispetto a C. Si può scegliere, in pratica, C'= 15 yF e 
C”=30 yuF. La figura 21.11 dà la risposta di un tale controllo di 
tono. L’elemento di controllo dovrebbe avere variazione logaritmica. 

L’esaltazione dei bassi in realtà produce una attenuazione costante 
in tutta la parte centrale della banda, che deve in generale essere 
compensata mediante uno stadio aggiuntivo. Poiché la funzione di 
compressione dei toni alti è un’attenuazione alle alte frequenze, è 
molto desiderabile che il circuito di controllo introduca un’ulteriore 
attenuazione al centro della banda. Tenuto conto di questo fatto, un 
semplice tipo di controllo dei toni alti, da usarsi con una testina 
magnetica, sarà quello della figura 21.12. 

I valori degli elementi del circuito dipendono dalle caratteristiche 
della testina. I valori indicati nella figura sono idonei per una testina 
General Electric a riluttanza variabile e a 16 kHz dànno una atte- 
nuazione fino a 12 db al di là di quella richiesta per la compensa- 
zione. La resistenza R può essere aumentata fino a 6800 Q per com- 


sati siuti 
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pensare l’effetto di parallelo del controllo dei toni alti. Se si au- 
menta R oltre questo valore, il controllo dei toni alti produce anche 
una esaltazione dei bassi. Occorrerebbe allora riprogettare la rete 
di compensazione mentre, d’altra parte, il guadagno a metà banda 
risulterebbe ridotto. 





Fig. 21.12. Controllo di tono per taglio dei toni molto alti. 


La figura 21.13 mostra la risposta in frequenza per diverse posi- 
zioni del controllo dei toni alti. In ogni caso sono state sottratte le 
variazioni dovute alla compensazione della testina cosî da illustrare 
i soli effetti dovuti al controllo. 


Risposta (db) 





100 Hz 1 kHz 10 kHz 100 kHz 
Frequenza 


Fig. 21.13. Risposta in frequenza del circuito della figura 21.12. 
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22. STADI AD ALTO LIVELLO DI SEGNALE 


Gli stadi ad alto livello di segnale sono stati definiti come quegli 
stadi in cui il transistore funziona ai limiti della dissipazione am- 
missibile. Anche se è possibile applicare i principi discussi nei para- 
grafi precedenti, il progetto di questi stadi presenta alcune peculia- 
rità. Le escursioni delle tensioni e correnti di polarizzazione possono 
qui avvicinarsi ai limiti assoluti di funzionamento del transistore; 
quindi la scelta del punto di lavoro e del carico è della massima im- 
portanza. 

Nella maggior parte degli amplificatori audio il funzionamento ad 
alto livello di segnale è limitato allo stadio d’uscita o agli stadi che 
lo precedono immediatamente. La discussione dello stadio ad alto 
livello di segnale si identifica perciò essenzialmente in quella dello 
stadio d’uscita. 

La scelta della inserzione del transistore e del modo di funziona- 
mento dello stadio d’uscita è influenzata da molti fattori, alcuni dei 
quali sono: la potenza d’uscita, la potenza richiesta in continua, il 
guadagno di potenza, la distorsione non lineare, la risposta in fre- 
quenza. 

I modi di funzionamento che possono essere utilizzati sono detti 
classe A e classe B: essi saranno discussi successivamente. 


Scelta della inserzione del transistore 


Il guadagno di potenza di uno stadio a transistori è data da 
G=P/Pi,= A#R:/R [22.1] 


dove A; è il guadagno di corrente dello stadio, R; è la resistenza 
d’ingresso dello stadio collegato al carico e R, è la resistenza di 
carico necessaria per avere la potenza d’uscita e la tensione di ali- 
mentazione assegnate. 

La inserzione con emettitore comune dà il più grande rapporto 
A?/R; e rappresenta perciò la scelta ottima se si richiede allo stadio 
il massimo guadagno di potenza. 

A causa della caratteristica di trasferimento relativamente lineare 
dello stadio con base comune, e grazie anche alla sua tensione in- 
versa ammissibile sensibilmente più alta, questo stadio può essere 
scelto qualora si richieda la massima potenza d’uscita con un pre- 
fissato livello di distorsione armonica. Il guadagno di potenza ri- 
sulta, d’altra parte, ridotto di un fattore 2, in confronto a quello 
di uno stadio con emettitore comune. 

Lo stadio con collettore comune in generale si sceglie solamente se 
si desidera semplificare al massimo il progetto del circuito. Per esem- 





en 





Paragrafo 22 129 


pio l’inserzione con collettore comune qualche volta permette l’eli- 
minazione di un trasformatore o di altre reti di accoppiamento op- 
pure permette l’uso di un solo alimentatore senza prese intermedie. 
Il guadagno di potenza è anch’esso ridotto rispetto allo stadio con 
emettitore comune. 


Scelta delle condizioni di funzionamento 


Nella figura 22.1 sono tracciate due caratteristiche di trasferimento 
per un transistore nella inserzione con emettitore comune. Si noti 
che, nello stesso intervallo di /,, la curva di V, è molto più lineare 
che la curva di /;. La ragione è che per correnti elevate le non-li- 
nearità del diodo d’ingresso sono parzialmente compensate dalle 
non-linearità della caratteristica di trasferimento della corrente. 

L'effetto opposto si nota nelle caratteristiche di trasferimento per 
l'inserzione con base comune, ove la caratteristica di trasferimento 
è di per sé lineare e le non-linearità del diodo d’ingresso, che prima 
agivano in compensazione, dovranno essere evitate. 


Isin A 





0 10 20 30 40 50 60 
I, in MA 

0 0,5 1,0 15 2,0 do 3,0 
V,in V 


Fig. 22.1. Caratteristiche di trasferimento. 
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Funzionamento in classe A 


Nel funzionamento in classe A, il transistore conduce per l’intero. 
ciclo e la forma d’onda d’uscita è ragionevolmente simile a quella 
del segnale d’ingresso. È possibile perciò usare un solo transistore 
per ogni stadio in classe A. Il funzionamento di uno stadio è facil- 
mente visualizzato con l’aiuto della caratteristica d’uscita dell’inser- 
zione in esame. 


Vo, \ cura di dissipazione 


costante 





Fig. 22.2. Funzionamento in classe A. 


Nella figura 22.2 sono riportate le caratteristiche d’uscita di un 

transistore e l’iperbole di massima dissipazione al collettore per una 
data tecnica di raffreddamento e per una prefissata temperatura 
ambiente. 

Se il transistore deve funzionare a questo valore di dissipazione, il 
punto di lavoro deve giacere sull’iperbole. Per ogni punto di la- 
voro, si può tracciare la retta di carico tangente all’iperbole, retta 
che risulta bisecata dal punto di tangenza. Gli estremi della retta di 
carico sono soggetti alla restrizione che la variazione di tensione 
non deve eccedere la massima tensione inversa permessa e anche 
che la variazione della corrente deve essere limitata a una porzione 
ragionevolmente lineare delle caratteristiche d’uscita. In generale 
uno stadio d’uscita a transistori funziona con una resistenza di carico 
decisamente inferiore al valore richiesto per il massimo guadagno 
(dato dalla [20.14]). Sarà quindi vantaggioso far funzionare lo sta- 
dio con una resistenza di carico quanto più alta possibile perché si 
ottiene il più elevato guadagno. Questa condizione è realizzata se si 
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sceglie la massima tensione di alimentazione ammissibile, cioè quella 
che corrisponde alla minima corrente di collettore e restringe la va- 
riazione della corrente di collettore alla parte più lineare della carat- 
teristica d’uscita. 

Si consideri uno stadio accoppiato a trasformatore. Sia (Vi)o, (12)o 
il punto di lavoro. La resistenza del primario del trasformatore d’u- 
scita può essere trascurata e perciò la tensione di alimentazione è 
(V.)o. La massima escursione di tensione possibile è perciò di 2 (V2)o. 

Dalla figura 22.2 si ha 


resistenza di carico R, =(V2o/(12)o, [22.2] 
massima potenza d’uscita in alternata PL = (12)o(V2)o/2, [22.3] 


potenza in continua erogata dalle batterie P2 =(Vao(Ia)o. [22.4] 


Quest'ultima è anche la dissipazione del transistore in assenza di 
segnale. 
L'efficienza del collettore, n, è data da 


n=P,/Px = 50 per cento. [22.5] 


Nel funzionamento in classe A, d’altra parte, la massima dissipa- 
zione di potenza avviene per segnale nullo. In questa condizione, 


Pais = (Va)o(12)0, [22.6] 
quindi 
Pi = 0,5 Parati [22.7] 


In genere uno stadio in classe A viene comandato soltanto per una 
frazione & della variazione possibile della tensione d’uscita, con #£1. 
Sarà allora 


P, = k°(V2)o(12)o/2 [22.8] 
n= R?(50) per cento. [22.9] 


FUNZIONAMENTO IN CLASSE A IN CONTROFASE Nel caso che si ri- 
chieda una potenza d’uscita maggiore di quella ottenibile con un 
solo stadio in classe A, è possibile connettere due transistori in classe 
A in controfase. I segnali d’ingresso per i due transistori debbono 
essere sfasati di 180° e si può usare, a questo scopo, una qualsiasi 
delle tecniche d’inversione di fase che saranno discusse in seguito. 

La connessione in controfase ha il vantaggio che ciascun transistore 
può essere comandato molto più a fondo, persino nella regione di 
funzionamento non lineare. Quando i due segnali si combinano nel 
carico, tutta la distorsione dovuta alle armoniche pari generate dalle 
non-linearità è annullata se i transistori hanno caratteristiche di tra- 
sferimento e risposta in frequenza molto prossime. In generale la 
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distorsione introdotta da uno stadio in classe A in controfase è mi- 
nore di quella di uno stadio simile in classe B. In ogni caso l’elevata 
potenza richiesta da uno stadio in classe A, anche in assenza di se- 
gnale, è ancora valida nel caso della connessione in controfase. 


LA DISTORSIONE NEGLI STADI IN CLASSE A La presenza di compo- 
nenti di distorsione non lineare nell’uscita di uno stadio a transi- 
stori, è dovuta principalmente alla combinazione delle non-linearità 
a) nella caratteristica di trasferimento, 2) nella caratteristica d’in- 
gresso. 

Nell’analizzare la distorsione dello stadio è necessario considerare 
l’interdipendenza di queste due non-linearità. Il metodo che segue è 
valido per calcolare le componenti di distorsione di seconda e terza 
armonica. Sia la curva di V, in funzione di /,, sia quella di /; in 
funzione di /, possono essere usate insieme alla caratteristica di V, 
in funzione di /,. Per esempio usiamo la caratteristica di trasferi- 
mento in corrente. 

La figura 22.3 mostra i due insiemi di caratteristiche con ascissa /; 
comune. Il punto di lavoro sia (/2)o €, corrispondentemente, (Ii)o: 
Sia R, la resistenza della sorgente. Si tracci la retta P'P con una 
pendenza —R,. Siano PB e PC le massime oscillazioni di picco di 
V, attorno a P. Si disegnino BB’ e CC” parallele a PP". 

Si disegnino B'B”, P'P” e C'C” parallele all'asse delle ordinate in 
modo da intersecare la caratteristica di trasferimento in B”, P” e C”. 

Si traccino BB”, PP’ e CC” parallele all’asse delle ascisse. Al- 
lora B””P’’ e C‘’P’’ sono le massime oscillazioni della corrente d’u- 
scita, rispettivamente. 

Si scelgano D e F in modo che DP=FP= BP/V2. Se si fa uso 
della costruzione esposta, si possono ottenere i punti D'" e F°. 
Sarà allora 


P'"’B'’'— PEC? 


2° armonica m = _X100 per cento [22.10] 
(ehe +v dr py 

3» armonica = €‘°B"’— V2F”D" x100 per cento. [22.11] 
CER + X ] 27°)" 


Nella progettazione di uno stadio amplificatore, può essere deside- 
rabile fissare alcuni. valori di R, per poter poi scegliere quello che 
dà distorsione minima. L’analisi sopra condotta ammette che le ca- 
ratteristiche sia d’ingresso sia di trasferimento siano indipendenti 
dalla tensione d’uscita. Questa è una ipotesi ragionevole. 

Come si è visto dall’analisi grafica, la distorsione di uno stadio in 
classe A è funzione dell’impedenza della sorgente. In generale uno 
stadio con emettitore comune con comando di tensione richiede 
un’impedenza della sorgente bassa rispetto all’impedenza d’ingresso 
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del transistore, qualora si voglia ridurre al minimo la distorsione. 
Uno stadio con base comune e comando di corrente, richiede 
un’impedenza della sorgente relativamente grande in confronto al- 
l’impedenza del transistore. 

È possibile usare circuiti a reazione negativa per ridurre la distor- 
sione. D'altra parte, però, la risposta ad alta frequenza di molti tran- 
sistori di potenza è cosi cattiva che esiste uno sfasamento conside- 
revole anche ad audiofrequenza. Ne risulta allora che una forte rea- 
zione negativa molto spesso dà luogo a maggior distorsione ad alta 
frequenza. È possibile però usare una reazione negativa locale, per 
esempio una resistenza senza condensatore in derivazione nel cir- 
cuito d’emettitore oppure una via in derivazione tra collettore e 
base. Una estrema applicazione di questa tecnica è la inserzione con 
collettore comune, assai frequentemente usata. 

Il funzionamento in classe A in controfase consente una parziale 
elisione delle armoniche d’ordine pari; se i transistori sono scelti in 
modo da avere caratteristiche pressoché coincidenti si ha un com- 
pleto annullamento delle armoniche pari. 







[ALL ZORRO SRI SR 
FP" 


Cc 


Fig. 22.3. Costruzione grafica per l’analisi della distorsione. 
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PROGETTO DI UNO STADIO D'USCITA IN CLASSEA Esempio. Si debba 
progettare uno stadio con emettitore comune con le seguenti ca- 
ratteristiche: 


potenza d’uscita =3W 
n del trasformatore = 75 per cento 
sovraccaricabilità = 25 per cento 


tensione d’alimentazione = 28 V. 


Se si vuole un’uscita di 3 W, lo stadio deve fornire 4 W all’av- 
volgimento primario del trasformatore. Se si vuole una sovraccari- 
cabilità del 25 per cento, lo stadio dovrà erogare 5 W d’uscita. Si 
ha allora | 

dissipazione del collettore = 10 W 
(Vor)o=28 V. 
Quindi è 
(Ic)o= 0,36 A, 
e ancora 
resistenza di carico = 28/0,36= 78 Q ([22.2]). 


n complessivo del circuito d’uscita 
per uscita massima = 3/10= 30 per cento 


sovraccaricabilità = 25 per cento 
kR=V1/1,25=0,9. 


Quindi le massime variazioni di tensione e di corrente del collet- 
tore sono di 25,2,V e 0,324 A rispettivamente. 

Si scelga un transistore che possa avere fino a 10 W di dissipa- 
zione in condizioni ambientali assegnate e abbia una tensione in- 
versa di picco ammissibile maggiore di 56 V. Le caratteristiche 
d’uscita di un tale transistore sono date nella figura 22.4. Si noti che 
i parametri indicati sono sia la corrente che la tensione d’ingresso. 

Si può calcolare, con questi dati, la potenza d’ingresso e l’impe- 
denza d’ingresso che sono 10 mW e 40 Q rispettivamente. Si ha 
quindi 


guadagno di potenza = 4,0/(10x10-3)= 26 db. 


Per avere la migliore trasmissione di potenza, l’impedenza della 
sorgente deve essere di 40 @. D'altra parte sarebbe preferibile una 
impedenza della sorgente di 10 @, in modo da avere bassa distor- 
sione. Una possibile configurazione del circuito è illustrata nella 
figura 22.5. Nel punto di lavoro le polarizzazioni del diodo emet- 


titore-base sono: 


lx = 0,38 A e Vas _ 0,9 V. 
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Per la stabilizzazione si può usare un’alimentatore dell’emettitore di 
4,5 V e una resistenza in serie di (4,5—0,9)/0,38= 9,5 Q. Il valore 
di questa resistenza potrà essere variato in modo da raggiungere il 
punto di lavoro richiesto. La potenza in continua della batteria d’e- 
mettitore è 1,7 W. 


Funzionamento in classe B 


Nel funzionamento in classe B il transistore conduce solamente per 
metà del ciclo ed è perciò necessaria la connessione in controfase 


Ic in A 





ora 10 20 30 40 50 60 
Vor in V 





Fig. 22.5. Stadio d’uscita in classe A. 
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per amplificare l’intera onda. L'analisi della classe B può essere con- 
dotta considerando un solo transistore. La figura 22.6 contiene le 
caratteristiche d’uscita proprie di questo stadio. i 
Il punto di lavoro di uno stadio in classe B è posto approssima- 
tivamente sull’asse delle tensioni, e quindi corrisponde a corrente 
di riposo minima. Si traccia quindi la retta di carico. Si può vedere 





Fig. 22.6. Funzionamento in classe B. 


che, se lo stadio è accoppiato al carico con trasformatore, la mas- 
sima tensione inversa applicata al transistore è pari a due volte la 
tensione di alimentazione. Ciò limita il punto di lavoro a non più 
che metà della massima tensione inversa ammissibile. L'altra restri- 
zione imposta alla retta di carico è che la massima corrente cada 
ancora in una regione in cui le caratteristiche siano ragionevolmente 
lineari. Come nel caso della classe A è desiderabile avere un’alta 
tensione di alimentazione. 

Siano (V2)o e (/2)o le coordinate del punto di lavoro e sia /,' il 
massimo valore raggiunto dalla corrente. Allora (V2)o è, con ottima 
approssimazione, la tensione della batteria, e (/2)o, corrente di ri- 
poso, è trascurabile in confronto a /y. L’impedenza di carico del 


transistore è Ri (Val: [22.12] 


Poiché questa è l’impedenza di metà di un avvolgimento primario 
con presa centrale, l’impedenza totale del primario è 


4(V)o/1}. [22.13] 
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Il segnale d’uscita consiste di un treno di semionde di tensione e di 
corrente con valori di picco (V2)o e /2° rispettivamente. 
La potenza d’uscita in alternata, per ogni transistore, è data da 


P,= (Va): /4=(Va)o/4Ri. [22.14] 
Se si trascura la corrente di dispersione, la corrente di collettore 


corrisponde a un valore medio in continua di circa //7 A. 
La potenza dell’alimentatore, per ogni transistore, è 


P..=1Y(V)o/t, [22.15] 

mentre è 
n=Po/Px= 78 per cento. [22.16] 

La dissipazione di potenza, per ogni transistore, è data da 
Fan =Pxe-P.= 0,272/,'( V3)0/4 [22.17] 
= 0,272P, [22.18] 
per cui 

P 5 3,68 Pisa. i [22.19] 


x . 


Se lo stadio è pilotato per una frazione £ della massima possibile 
uscita, 


P, = R*(V2)7/4 [22.20] 
Pe =R(Va)lz /t [22.21] 
n=Rk(78) per cento. [22.22] 


Si può osservare che l’efficienza di uno stadio in classe A varia 
come &°, mentre quella di uno stadio in classe B varia come £. 


EFFETTO DELLA RESISTENZA NEL CIRCUITO D'USCITA Nell’analisi 
condotta precedentemente si era assunto che la resistenza dell’av- 
volgimento primario del trasformatore d’uscita fosse trascurabile. 
Un avvolgimento primario reale può essere rappresentato con un 
resistore in serie a un avvolgimento ideale. Se questo resistore equi- 
valente è indicato con R, e l’impedenza di carico riflessa è indicata 
con Rea, la potenza trasmessa, per ogni transistore, all’avvolgimento 
primario è (cfr. [22.14]) 


(V2)2/4R: dove Ri=Rx=Ru. [22.23] 


La potenza trasferita al secondario sarà Rea/(Rea+Re) volte la po- 
tenza trasmessa al primario. Si può dimostrare che, in queste 
condizioni, la massima tensione inversa sul transistore è ridotta a 
(Va)o(1+Ra/R:). Inoltre, a pieno carico, la tensione media di col- 


lettore cade da (Va a (Va)o(1 —Re/tRi). 
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Quest’analisi è valida anche nel caso estremo in cui si connetta un 
carico resistivo direttamente all’uscita. In queste condizioni R. = Ri 
e la potenza totale trasmessa al carico, per ogni transistore, è ‘ 
(V)è/4Rue 

Se il carico è un altoparlante con presa centrale, si può usare uno 
stadio in classe B in controfase senza trasformatore d’uscita. Poiché 
l’impedenza di un altoparlante a bobina mobile è quasi interamente 
resistiva, è ancora possibile applicare l’analisi svolta poco sopra. 


EFFETTO DELLA VARIAZIONE COL CARICO DELLA TENSIONE DI ALIMEN- 
TAZIONE In pratica, sfortunatamente, la tensione di alimentazione 
varia col carico. Si possono tollerare tali variazioni perché il fun- 
zionamento del transistore non è alterato anche da forti variazioni 
della tensione di collettore. L’effetto della variazione col carico della 
tensione di alimentazione può essere incluso nella progettazione nel 
modo seguente. Ci si riferisca alla figura 22.7; sia (V2)o la ten- 
sione di alimentazione per corrente nulla, sia invece (V2), la ten- 
sione di alimentazione per una corrente /r. 

L’impedenza effettiva dell’alimentatore sarà 


Rs=[(Va)o-(Va}/I. [22.24] 
Se si pone 
Ri = Rs+Roe+ Rea, : [22.25] 


si può dimostrare che 
potenza in R/=(V.)/4R. [22.26] 
La potenza trasferita al secondario del trasformatore è 


[Rcea/(Rs+Re+Rea)](V2)o2/4R7. [22.27] 


Ri 





Fig. 22.7. Effetto delle resistenze di perdita nel trasformatore. 
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A pieno carico la tensione media di collettore cade da 


( Va) a ( Vao[ 1- (2Rs + R.)/tR/] 3 


La tensione inversa applicata al transistore durante. il semiperiodo 
in cui non conduce è data da 


(Va)o{ 1+[(Ra—Rs)/Ri]sinwt}. [22.28] 
Se ora 
Rea < Rs , [22.29] 


la massima tensione inversa è (V2)o e si ha nel momento in cui la 
corrente dell’alimentatore è zero, sia in assenza di segnale che in 
quegli istanti del periodo in cui la corrente del transistore si annulla. 
Se invece 


Ra>Rs, [22.30] 


la massima tensione inversa applicata al transistore che non con- 
duce è 


(V2)o[1+(Ra-Rs)/Ri], [22.31] 


e si ha quando il transistore che conduce è percorso dalla corrente 
di picco. 

In conclusione si nota che l’effetto della resistenza dell’alimenta- 
tore è di ridurre la potenza trasmessa al carico. La riduzione della 
tensione inversa di picco, che consegue dall'effetto della resistenza 
dell’alimentatore, permette di usare tensioni di alimentazione di va- 
lore pari alla tensione inversa massima ammissibile. Si deve notare 
che la dissipazione a riposo del transistore, in queste condizioni, è 
raddoppiata. D'altra parte però, la dissipazione non è un elemento 
di limitazione nel progetto di uno stadio in classe B. 

Esempio. Un amplificatore è destinato a funzionare con una ten- 
sione di alimentazione di 25 V. L’impedenza di carico in alternata 
è di 100 © per ogni transistore. Si vuole far funzionare questo am- 
plificatore con un alimentatore esistente che dà 100 V continui. 

Soluzione. Con l'alimentatore a 25 V la massima tensione inversa 
sul transistore sarebbe 50 V. Si potrà allora usare un alimentatore 
a 50 V e, se la resistenza della sorgente di tensione è maggiore o 
uguale a 100 Q, la massima tensione inversa sul transistore non su- 
pererà 50 V. 

La potenza d’uscita dell’amplificatore non varia per una resistenza 
dell’alimentatore di 100 © (cfr. [22.27]), e la figura 22.8 mostra una 
soddisfacente soluzione con un partitore collegato ai morsetti del- 
l'alimentatore. 


LA DISTORSIONE NEGLI STADI IN CLASSEB L’effetto dell’impedenza 
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della sorgente sulla distorsione di uno stadio in classe B è simile a 
quello che si è discusso per uno stadio in classe A. Vale la stessa 
conclusione generale: per rendere minima la distorsione, uno stadio ‘ 
con emettitore comune deve essere alimentato da una sorgente con 
resistenza bassa in confronto alla sua impedenza d’ingresso, mentre 
uno stadio con base comune deve essere alimentato da una resi- 
stenza alta rispetto all’ingresso. 


200 Q 










20029 50 V su 1002 


Fig. 22.8. Attenuatore dell’alimentatore. 


Poiché ciascun transistore contribuisce solamente a metà dell’onda 
in uscita è altamente desiderabile che le caratteristiche di trasferi- 
mento di corrente dei due transistori siano molto prossime l’una al- 
l’altra. Non è in generale necessario selezionare due transistori che 
abbiano anche caratteristiche d’ingresso prossime perché questa 
condizione è normalmente verificata quando essi hanno caratteri- 
stiche d’uscita molto vicine. L'analisi grafica è analoga a quella va- 
lida per uno stadio in classe A, tranne che l’escursione è limitata a 
un lato del punto di lavoro. Poiché i transistori d’uscita si suppon- 
gono scelti in modo da essere praticamente identici, le curve dànno 
soltanto la distorsione di terza armonica. 

Le precauzioni e le raccomandazioni che concernono l’uso della 
reazione negativa negli stadi in classe A debbono essere maggior- 
mente sottolineate per gli stadi in classe B. Questo è dovuto al fatto 
che il guadagno di un amplificatore in classe B cambia sensibilmente 
con l'ampiezza del segnale. Se un tale stadio è parte di una catena 
di reazione, occorrerà assicurare la stabilità per tutti i livelli di se- 
gnale possibili. 

In aggiunta a quanto si è finora detto, lo stadio in classe B deve 
funzionare in modo tale che la commutazione fra i transistori av- 
venga senza discontinuità cosi da minimizzare la distorsione ad essa 
dovuta. La figura 22.9 mostra la costruzione grafica della corrente 
d’ingresso di uno stadio con emettitore comune alimentato da una 
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sorgente a tensione costante. Se l'ingresso non è polarizzato, si vede 
dalla forma d’onda della corrente d’ingresso che il transistore con- 
duce per meno di un semiperiodo e si ha perciò un funzionamento 
abbastanza simile alla classe C. La forma d’onda d’uscita che si ha 


Vi 





Fig. 22.9. Tensione e corrente d’ingresso in uno stadio in classe B. 


da questo stadio è data nella figura 22.10(a) per segnali grandi e dalla 
22.10(5) per segnali piccoli; in tale forma d’onda, la distorsione per- 
centuale auzzenta al decrescere del segnale. È perciò molto impor- 
tante che la distorsione da commutazione sia eliminata ai bassi li- 


(a) 


(6) 


Fig. 22.10. (a) Distorsione al passaggio per lo zero, ad alti livelli; (5) distor- 
sione al passaggio per lo zero, a bassi livelli. 
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velli. Questo si ottiene prepolarizzando leggermente lo stadio nella 
regione della classe A e passando perciò al funzionamento in classe 
AB. Con transistore al germanio la polarizzazione sarà da 0,1 V a’ 
0,2 V; con transistore al silicio da 0,6 V a 1 V. 

Generalmente si usa una rete di polarizzazione resistiva nel circuito 
d’ingresso del transistore, come mostrano le figure 22.11(a) e 22.11(2), 
riducendo cosi un poco la potenza che entra nel transistore. 





Fig. 22.11. Circuiti di polarizzazione per funzionamento in classe B. 


Sia R il parallelo di R; e R;. Se R è uguale all’impedenza d’ingresso 
del transistore, si richiede un aumento della potenza di comando di 
3 db. Se R è posta come nella figura 22.11(a), l’impedenza d’ingresso 
da considerare è quella di emettitore comune. Se R è posta come 
nella figura 22.11(2), essa deve essere scelta in relazione all’impedenza 
d’ingresso di uno stadio con base comune. In ogni caso R; sarà 
determinata dalla tensione d’alimentazione della polarizzazione. 

La resistenza di polarizzazione non deve essere shuntata da un con- 
densatore; infatti, se cosi si facesse, le semionde del segnale d’in- 
gresso diminuirebbero la carica del condensatore, riducendo la po- 
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larizzazione dei transistori al crescere del segnale d’ingresso, e tra- 
scinando lo stadio nel funzionamento in classe C. 


PROGETTO DI UNO STADIO IN CLASSE B ACCOPPIATO A TRASFORMATORE 
Esempio. Si debba progettare secondo le seguenti prescrizioni 


potenze sul carico =10W 
n del trasformatore = 80 per cento 
sovraccaricabilità = 25 per cento 
tensione di alimentazione =28 V. 


La progettazione procede cosi 


potenza sul carico =10 W 

n del trasformatore = 80 per cento; 
quindi 

potenza trasmessa al trasformatore = 12,5 W 

sovraccaricabilità = 25 per cento; 


lo stadio dovrà essere in grado di erogare 12,5Xx1,25= 15,6 W cioè 
7,8 W per ogni transistore 


tensione di alimentazione Vv 

massima tensione inversa = 58 V 

corrente di picco =7,8x4/28=1,11 A 
resistenza di carico = 28/1,11=25 0. 


Questo corrisponde a una impedenza del primario di 100 Q. So- 
vraccaricabilità = 25 per cento. 
Quindi £#2=1/1,25 e &# = 0,896 
escursione di corrente a pieno carico =0,896x 1,11 = 0,995 A 
escursione di tensione a pieno carico =0,896x 28 = 25,1 V 
n del transistore a pieno carico =0,896 x 78% = 69,9% 
n del trasformatore = 80 per cento. 


Se ne ricava perciò 
n complessivo del circuito a pieno carico = 56 per cento. 


Sulla base di quanto detto si scelgono i transistori che hanno le 
caratteristiche indicate nelle figure da 22.12 a 22.14. Dalle caratte- 
ristiche d’uscita, 

Ir di picco a pieno carico =35 mA 
V s€ di picco a pieno carico = 0,42 V 
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potenza d’ingresso del transistore = 14,7 mW di picco 
potenza d’uscita del transistore =25 W di picco. 


Sarà allora 


guadagno di potenza = 1700 di picco 
= 32,3 db. 


La polarizzazione sarà fissata, per esempio, a 0,15 V (questo punto 
dovrà essere controllato sperimentalmente). Se ci si riferisce alla 


Ic in A 





Vor in V 


Fig. 22.12. Caratteristiche d’uscita di un transisture. 
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Fig. 22.13. Caratteristica d’ingresso di un transistore. 
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figura 22.15, il valore di R; sarà scelto di 1 Q per evitare eccessive 
perdite nel circuito d’ingresso. 


Corrente di polarizzazione = (0,15/1)A = 150 mA. 


Se si sceglie arbitrariamente una tensione di 3 V per la batteria di 
polarizzazione, 
Ra =190 
potenza della batteria di polarizzazione =3x0,150=0,45 W. 


L’impedenza d’ingresso di picco nella configurazione con base co- 
mune è data dal rapporto della tensione d’ingresso di picco e la cor- 


2 
i 
| 
n 
=! Vor = 10V 
1 
0 
0 10 20 30 40 50 60 70 80 
Iz in MA 


Fig. 22.14. Caratteristica di trasferimento di un transistore. 





Fig. 22.15. Amplificatore in classe B, accoppiato a trasformatore. 
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rente d’emettitore di picco. Per questo transistore questa è appros- 
simativamente 
0,42/(0,995+0,035) = 0,408 Q. 


Per comandare il transistore alla massima uscita, il segnale d’in- 
gresso deve essere aumentato di (1+0,408)/0,408 = 5,3 db. La perdita 
effettiva d’ingresso è 5,3 db. Il guadagno di picco di corrente è circa 
0,995/0,035 = 28,4. L’impedenza d’ingresso dello stadio, inclusa la 
resistenza di polarizzazione, è 


(1+0,408)28,4 = 49,5 O. 


L’impedenza della sorgente, per ogni transistore, dovrà essere di 
49,5 per avere il miglior trasferimento di potenza. Occorrerà con- 
trollare la distorsione per questa impedenza della sorgente col me- 
todo indicato precedentemente. È importante sottolineare che la 
curva d’ingresso da usare deve includere la resistenza di polarizza- 
zione. La caratteristica di trasferimento della corrente è sostanzial- 
mente invariata. 


PROGETTO DI UNO STADIO IN CLASSE B CON ACCOPPIAMENTO DIRETTO 
AL CARICO Esempio. Si debba progettare secondo le seguenti pre- 
scrizioni: 
potenza trasmessa al carico = 12,5 W 
sovraccaricabilità = 25 per cento 


tensione di alimentazione = 28 V. 
La progettazione procede come segue: 


potenza trasmessa al carico = 12,5 W 
sovraccaricabilità = 25 per cento. 


quindi lo stadio deve essere capace di dare 
12,5x 1,25= 15,6 cioè 7,8 W per ogni transistore. 


Poiché questa potenza è identica alla potenza richiesta nel progetto 
discusso precedentemente, non c’è nulla da cambiare. Si possono 
notare però le seguenti differenze: 


massima tensione inversa = 28 V. 


La resistenza di carico è una resistenza da 50 @ con presa centrale. 
Se si usa un altoparlante con presa centrale, la massima tensione in- 
versa sarà leggermente maggiore di 28 V. 


n a pieno carico del transistore = 69,9 per cento. 


Questa è anche l’efficienza complessiva del circuito d’uscita. La rete 
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di polarizzazione può essere identica a quella. dello stadio accop- 
piato a trasformatore oppure può essere del tipo della figura 22.16. 
Si noti che il carico resistivo limita la corrente di collettore in tutte 
le condizioni cosi che non è più strettamente necessario stabilizzare 
il circuito per prevenire, danni da effetto termico. Per eliminare la 
distorsione da commutazione si possono usare resistori di polarizza- 


25Q 


250 





Fig. 22.16. Amplificatore in classe B, con accoppiamento diretto al carico. 


zione nel circuito d’ingresso; una caratteristica aggiuntiva di questa 
connessione di polarizzazione è che non è necessaria una seconda 
batteria. 

L’impedenza d’ingresso di picco nella configurazione con emetti- 
tore comune è V3£/13 = 12 Q. Si può perciò scegliere una resistenza 
di 30 Q come Ri. Se si pone la polarizzazione a 0,15 V, come prima, 
la corrente di polarizzazione è 0,15/30 A=5 mA. Se si usa l’ali- 
mentatore principale anche per la polarizzazione, allora Ri+R2= 
= 5600 Q da cui R,= 5570 Q. La perdita d’ingresso effettiva sarà 
di 5,4 db. L’impedenza d’ingresso per ciascun transistore, inclusa la 
resistenza di polarizzazione, è circa 42 Q. 


23. STADI PREFINALI 


Se si eccettuano gli stadi d’uscita, lo stadio prefinale funziona a un 
livello più alto che gli altri stadi. La potenza che lo stadio prefinale 
deve trasmettere allo stadio d’uscita è spesso cosi elevata che il pro- 
getto dello stadio sarà del tipo già indicato per gli stadi ad alto 
livello. 

Oltre ad avere potenza relativamente elevata lo stadio prefinale 
dovrà spesso provvedere anche all’inversione di fase, quando è ac- 
coppiato a uno stadio in controfase. 
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Un metodo semplice di ottenere l'inversione di fase è quello di 
usare un trasformatore con avvolgimento secondario con presa cen- 
trale. In certe applicazioni l’uso di un trasformatore può non essere 
opportuno e si può invece usare, in sostituzione, un invertitore di 
fase accoppiato a RC. 

Le figure 23.1(a) e 23.1(5) mostrano due tipi di invertitori di fase 
ad accoppiamento RC. Nel primo le cadute di tensione su R; e RL 
sono identiche se le due resistenze sono uguali, quindi le potenze 
trasferite allo stadio successivo saranno identiche purché si rendano 
uguali le impedenze d’uscita. A questo risultato si può pervenire 
facendo R; e R; di valore cosi piccolo da mascherare l’effetto del 
transistore, oppure aggiungendo una resistenza di compensazione 
R.=Rì, come indicato. Nel primo caso il circuito presenta bassa 
impedenza d’uscita, nel secondo piuttosto elevata. 


RL 


R2 


Ri 





(b) 
Fig. 23.1. Invertitori di fase. 





x 





Paragrafo 23 149 


Il circuito della figura 23.1(5) comprende due stadi identici, da cia- 
scuno dei quali si preleva un segnale d’uscita. R, ha lo scopo di bi- 
lanciare le due uscite, e il suo effetto come carico può essere tra- 
scurato. Sebbene le due impedenze d’uscita siano uguali, è anche 
importante che il secondo transistore dia luogo ad uno sfasamento 
di 180° esatti. Se la potenza d’uscita richiesta all’invertitore è ele- 
vata, questo circuito è preferibile all’altro, poiché la potenza di pi- 
lotaggio viene ripartita fra i due transistori. 

Il collegamento di invertitori di fase a stadi in controfase di classe 
A può essere fatto direttamente. Per gli amplificatori in classe B il 
problema è un po’ più complicato, poiché ciascuno stadio conduce 
soltanto per un semiperiodo: ciò richiede che il diodo d’ingresso 
faccia parte di un circuito chiuso per la corrente continua, come 
avviene con comando a trasformatore. 

Con uno stadio ad accoppiamento RC la componente raddrizzata 
del segnale d’ingresso carica progressivamente il condensatore d’ac- 
coppiamento, tendendo a portare lo stadio a un funzionamento net- 
tamente in classe C; occorre quindi predisporre un percorso chiuso 
in corrente continua per il diodo d’ingresso, come indicato nella 
figura 23.2. In questo circuito il diodo emettitore-base conduce per 
un semiperiodo, e il diodo in parallelo a esso per l’altro, rendendo 
cosi sinusoidale la tensione sul condensatore, il quale dunque non si 
polarizza. Teoricamente la caratteristica diretta del diodo dovrebbe 
essere identica alla caratteristica d’ingresso del transistore, ma in 
pratica è sufficiente avvicinarsi a questa condizione inserendo una 
resistenza di valore opportuno in serie al diodo, che può essere la 
resistenza R della figura 23.2. La rete di polarizzazione per elimi- 
nare la distorsione da commutazione può incorporare le resistenze 





Fig. 23.2. Reti d'accoppiamento RC per amplificatori in classe B. 


dei 
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R, e R., come indicato nella figura 22.11(4) oppure può essere in- 
serita nel terminale dell’emettitore, come nella figura 23.3. 
È importante rilevare che metà della potenza d’ingresso è dissipata ' 


nei due diodi in parallelo, ciò che dà una perdita effettiva d’ingresso 
di 3 db. 





Fig. 23.3. Reti d’accoppiamento RC per amplificatori in classe B. 


24. CIRCUITI DIRETTAMENTE ACCOPPIATI 


Si è già detto che i transistori funzionano bene in un grande in- 
tervallo di correnti e tensioni di lavoro. Questo fatto, congiunto 
all’esistenza sia di transistori 2-p-n che p-n-p, dà la possibilità di un 
gran numero di configurazioni con accoppiamento diretto. 

I circuiti accoppiati direttamente permettono l’amplificazione an- 
che di segnali in corrente continua. Essi permettono sia un rispar- 
mio di componenti del circuito che una riduzione delle perdite in 
continua e in alternata. Una caratteristica addizionale che alcuni di 
questi circuiti presentano è un miglioramento della stabilità termica 
dovuto alla compensazione non lineare di un transistore da parte di 
un altro. 

Molti circuiti di questo tipo sono stati progettati‘ ma pochi 
sono di rilevante interesse. Questi verranno discussi qui nel seguito. 


Simmetria complementare 


L’uso di transistori p-n-p € n-p-n in connessione complementare‘ 


(fig. 24.1) fornisce un metodo semplice per eliminare la necessità di 
un invertitore di fase separato e di un trasformatore d’uscita in con- 
trofase. Nel caso di funzionamento in classe B ciascun transistore 
conduce solamente per mezzo periodo, quello 2-p-n quando il co- 
mando di base è positivo, quello p-n-p quando questo è negativo. 
In questo modo l’inversione di fase è ottenuta automaticamente. 
Poiché o l’uno o l’altro dei due transistori è in conduzione durante 
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l’intero periodo, lo stadio può essere accoppiato a condensatore 
come indicato, senza che sia necessario ricorrere a diodi di accop- 
piamento. Inoltre si utilizza tutta la potenza di comando e si evitano 
le perdite dovute ai diodi in parallelo. 

La connessione in parallelo delle uscite ricombina le parti negative 
e positive dell'onda riformando il segnale, ed elimina perciò la ne- 
cessità di un trasformatore d’uscita in controfase. 





Fig. 24.1. Circuito a simmetria complementare, con due transistori. 


Se il circuito fin qui descritto deve funzionare senza trasformatori 
e se si impone la condizione aggiuntiva che le batterie abbiano un 
morsetto a terra in modo da alimentare gli stadi precedenti, i tran- 
sistori possono essere connessi soltanto nell’inserzione con collettore 
comune, come indicato nella figura 24.1. Si è già dimostrato che 
questa è l'inserzione che dà il minimo guadagno di potenza. 

I circuiti con simmetria complementare possono essere diretta- 
mente accoppiati in cascata, come mostra la figura 24.2. In questo 
circuito ciascuna metà dello stadio in controfase è di per sé stesso 
connesso direttamente. Questa connessione realizza il guadagno di 
emettitore comune nello stadio prefinale. 

Una variante è mostrata nella figura 24.3. In questo caso gli emet- 





Fig. 24.2. Circuito a simmetria complementare, con quattro transistori. 


152 Amplificatori audio 


titori dello stadio di comando sono connessi al morsetto del carico 
non a terra: si ottiene cosi una forte reazione negativa. 

Se si usano i circuiti delle figure 24.1 e 24.2, i transistori debbono 
essere praticamente identici sia rispetto ai parametri in continua che 
in alternata: questo non è necessario nel caso del circuito della fi- 
gura 24.3 a causa della forte reazione negativa, ma si deve notare 


x 


che questo vantaggio è ottenuto a spese del guadagno di potenza. 





I 


Fig. 24.3. Altra versione del circuito della figura 24.2. 


Connessioni composte 


È possibile collegare due transistori secondo lo schema della fi- 
gura 24.4 in modo da ottenere un’unità a tre terminali. Questa con- 
nessione è stata proposta da Darlington‘ per ottenere un transistore 
che avesse un valore di a, molto prossimo a uno. Siano infatti 
@vi € yz i guadagni di corrente di cortocircuito dei singoli transi- 
stori e a» si riferisca invece all’unità complessiva: si può dimostrare 
che 

A = Api +42 — dp1402. [24.1] 






DA (1-ag)i, 


Fig. 24.4. Transistori in connessione composta. 
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Per il solito transistore considerato 


ba = — 1 = —&2= — 0,98 [24.2] 
e quindi 
an = 0,9996. È [24.3] 


Se ci si riferisce alla figura 24.4 si constata che la corrente che 
entra nel secondo transistore è (1—@,;) volte la corrente che entra 
nel primo transistore. Quando i; aumenta, a»; diminuisce e quindi 
più corrente è deviata al secondo transistore. La corrente d’uscita è 
la somma delle correnti di collettore dei due transistori. La riparti- 
zione del carico di questo dispositivo può essere vantaggiosamente 
usata per progettare stadi d’uscita cui si richieda una distorsione 
estremamente bassa (dell'ordine dello 0,5 per cento per uno stadio, 
non in controfase, in classe A, progettato per sovraccaricabilità del 
100 per cento). 

La figura 24.5 mostra la caratteristica per la connessione composta 
confrontata con quelle dei singoli transistori. 

In generale, il transistore che sopporta la maggior parte del carico 
sarà di maggior potenza dell’altro. La funzione di quest'altro transi- 
store è di migliorare le prestazioni della prima unità per valori alti 
della corrente di collettore. 


0,7 


aQ,= Hu 


0,6 


Transistori 


connessi 

come in 

fig. 24.4 Transistore 1 
0,5 solo 







Transistore 2 
0,3 solo 
LA 


Ic in A 


0,2 
0,1 
0 
DD "—«oei 02 080 0 05 06 6 
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Fig. 24.5. Corrente di collettore in funzione della corrente d’emettitore per 
transistori in connessione composta. 


154 Amplificatori audio 


La figura 24.6 mostra uno stadio amplificatore con connessione 
composta nella inserzione con emettitore comune. In questo circuito 
T, sopporta la maggior parte del carico mentre 7; fornisce po- : 
tenza supplementare durante il picco. Poiché a» dell'intera unità è 


molto prossimo a uno, l’impedenza d’ingresso dello stadio è molto 
alta, almeno 100 volte maggiore di quella del solo 77. La stabiliz- 





Fig. 24.6. Amplificatore a due stadi con connessione composta. 


x 


zazione di questo circuito è eccellente data la compensazione non 
lineare di uno stadio con l’altro. Inoltre, in conseguenza della forte 
reazione intrinseca, il circuito è relativamente insensibile alle varia- 
zioni dei parametri dei transistori. 

Una logica estensione del circuito precedente è l’uso di tre o più 
transistori come nella figura 24.7. L’inclusione di un transistore in 
più migliora considerevolmente le proprietà del circuito. 

I vantaggi di questa connessione rendono lo stadio ideale per l’in- 
serimento in un circuito a simmetria complementare. La figura 24.8 


bei 


Fig. 24.7. Connessione composta con tre transistori. 
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mostra uno stadio amplificatore in classe B di questo tipo, in cui 
non è necessario scegliere transistori con parametri prossimi, né oc- 
corre provvedere a una stabilizzazione contro gli effetti termici. 





Fig. 24.8. Stadio a simmetria complementare con transistori in connessione 
composta. 


Circuiti a ponte 


I circuiti con accoppiamento diretto richiedono generalmente l’uso 
di altoparlanti speciali. Per esempio, un altoparlante che sia con- 
nesso direttamente con uno stadio in classe A non in controfase, 
deve lasciarsi attraversare dalla corrente di polarizzazione di collet- 
tore del transistore d’uscita. Questa corrente provoca lo sposta- 
mento della bobina di un comune altoparlante dalla sua posizione 
normale di lavoro e ciò può produrre una distorsione del segnale 
acustico. D'altra parte, in uno stadio in controfase direttamente ac- 
coppiato si usa un altoparlante con presa centrale: questo tipo di 
altoparlante, però, ha efficienza di accoppiamento elettroacustico 
minore, perché solo metà dell’avvolgimento è usato in ogni semi- 
periodo. Queste difficoltà possono essere largamente superate usando 
circuiti a ponte, schematizzati nella figura 24.9. Il ponte è detto 


A 





Fig. 24.9. Schema di principio di circuito a ponte. 
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bilanciato quando le cadute di tensione continua negli elementi di 
circuito 1, 2, 3 e 4 (che possono essere transistori, batterie o altro), 
sono tali che la tensione continua fra C e D è zero, quale che sia 
la tensione continua applicata tra A e B. Una variazione della con- 
dizione di bilanciamento data, ad esempio, da un cambiamento d’im- 
pedenza di uno o più elementi di circuito produce corrente attra- 
verso l'altoparlante. Si può fare uso di transistori nei bracci del 


Altoparlante 





Fig. 24.10. Circuito a ponte con due transistori. 


ponte per produrre queste variazioni e trasmettere perciò potenza 
al carico costituito dall’altoparlante. Poiché nel carico non passa 
alcuna corrente continua, né sono richieste speciali bobine con prese 
intermedie, si possono usare normali altoparlanti. 

La figura 24.10 mostra un esempio di uno stadio d’uscita accop- 
piato direttamente e connesso a ponte, che impiega due transistori 
p-n-p nelle posizioni degli elementi di circuito 1 e 2 della figura 24.9 
e due batterie nelle posizioni 3 e 4. Il transistore T; funziona nel- 
l'inserzione con collettore comune, mentre 7) funziona nell’inser- 
zione con emettitore comune. A causa delle differenti inserzioni, il 
segnale di comando d’ingresso alla base di 7, deve coprire un in- 
tervallo di tensione maggiore di quello che comanda 7.. Inoltre 7, 
deve essere comandato da un segnale in opposizione di fase rispetto 
a quello applicato a 7°. Questo tipo di segnale d’ingresso può essere 
ottenuto dal collettore e dall’emettitore di un normale invertitore di 
fase con una presa intermedia sulla resistenza di carico. Il circuito a 
simmetria complementare di figura 24.1 è un altro esempio di cir- 
cuito a ponte con due transistori. 

La figura 24.11 mostra varie forme di circuito a ponte con quattro 
transistori (i transistori che sono comandati con uguale fase sono 
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connessi con segmenti tratteggiati). Si noti che i circuiti d’ingresso 
e d’uscita della figura 24.11(2) non hanno tensione riferita a massa: 
ciò può essere vantaggioso in certe applicazioni. Il circuito della 
figura 24.11(a) usa 4 transistori p-n-p mentre i circuiti delle figure 
24.11(5) e 24.11(c) usano sia transistori 2-p-n che p-n-p. Per co- 
mandare questi stadi è soltanto necessario che la coppia di transi- 
stori composta da 1 e 4 sia comandata in opposizione di fase con la 
coppia restante. Questo è facile a farsi coi circuiti della figura 
24.11(bec). D'altra parte, nel caso del circuito di figura 24.11(a) 


SE A SI 








Ingresso 


dg DI 
da c/ 
Nes 
load 

cl: 






(0) 


Fig. 24.11. Circuiti a ponte con quattro transistori. 
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si ha la complicazione dei diversi modi di funzionamento dei tran- 
sistori. Per esempio, la coppia composta dai transistori 1 e 4 deve 
«essere comandata in modo che una forte tensione d’ingresso sia ap- 
plicata al transistore 1 con collettore comune e contemporanea- 
mente sia disponibile una bassa tensione d’ingresso per il transistore 4 
con emettitore comune: per generare il segnale d’ingresso necessa- 
rio si può usare un trasformatore con avvolgimenti multipli. La fi- 
gura 24.12 mostra un metodo per semplificare le prescrizioni poste 
al comando del circuito della figura 24.11(4). In questo circuito si 
usa una frazione dell’uscita di un elemento di una coppia di transi- 
stori per comandare il suo compagno, riducendo cosi sia il numero 
di ingressi che la potenza d’ingresso necessaria. 

Si debbono sottolineare alcune caratteristiche importanti dei cir- 
cuiti delle figure 24.11. L’uscita è indipendente dall’ondulazione 
delle tensioni di alimentazione, almeno finché le escursioni di ten- 
sione nel carico rimangono al disotto del valore minimo istantaneo 
‘ della tensione di alimentazione. Si usa un’alimentazione con una 
batteria, mentre si usava una batteria con presa intermedia oppure 
con un altoparlante a presa intermedia negli stadi d’uscita a due 
transistori. La tensione da picco a picco sul carico può essere pros- 
sima a due volte la tensione di alimentazione, come nel caso del tra- 
sformatore. La massima tensione applicata ai transistori è, d’altra 
parte, esattamente la tensione di alimentazione stessa, mentre era 
doppia della tensione di alimentazione nel caso del trasformatore. 
Questi circuiti sono utili in quelle applicazioni in cui si richiede una 






Altoparlante 





lo 





Fig. 24.11. (continuazione). 
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potenza d’uscita molto grande, poiché ogni transistore contribuisce 
a trasmettere potenza al carico e anche si sobbarca la dissipazione. 
Si può quindi avere una potenza d’uscita doppia di quella data da 
uno stadio d’uscita a due transistori. Si deve notare che gli stadi 
d’uscita a ponte possono essere fatti funzionare sia in classe A sia 
in classe B. Le efficienze teoriche e le dissipazioni di potenza dei 
transistori corrispondono a quelle dei normali stadi d’uscita che 
funzionano nella classe corrispondente. 

Nei circuiti a ponte a quattro transistori è possibile, se lo si desi- 
dera, far funzionare solo due transistori, per esempio 1 e 3, come 
amplificatori lineari e usare i transistori 2 e 4 come interruttori per 
scambiare la connessione dell’alimentazione al carico. Questo per- 
mette l’uso di transistori di bassa dissipazione in due posizioni del 
ponte. Il circuito di figura 24.12 può essere facilmente adattato a 
questo tipo di funzionamento semplicemente scegliendo le resistenze 
di comando connesse alle basi dei transistori 2 e 4 in modo che si 
abbia saturazione del collettore durante il periodo di conduzione. 





Fig. 24.12. Versione modificata del circuito della figura 24.11(a). 
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PROBLEMI 


1. Ottenere l’espressione [20.13] per il guadagno massimo. 


2. La catena di stadi mostrata nella figura 20.8 sia chiusa su un resistore di 
4000 Q. Calcolare l’impedenza d’ingresso di ciascuno dei tre ultimi stadi, nel- 
l'ipotesi che gli stadi siano simili, non vi siano reti di accoppiamento, e si 
abbia una inserzione con emettitore comune: si usino i parametri dati nella 
tabella 20.1. 


3. Si ripeta il problema 2 per le configurazioni con base e collettore comune. 


4. Si riprogetti l'esempio di p. 111 per la variazione di temperatura da 20°C 
a 45°C. Si usi la figura 13.1 per ricavare la variazione di /,o con la tempera- 
tura. Si confrontino le prestazioni dei due amplificatori. È possibile ora usare 
un alimentatore a 22 V per il primo stadio? 


5. Progettare un controllo di tono per l’esaltazione dei bassi per l’amplifica- 
tore del problema 4. La frequenza d’inizio sia 500 Hz, e sia richiesta un’esal- 
tazione di 15 db. 


6. Progettare uno stadio in classe A in controfase con le seguenti carat- 
teristiche 


potenza d’uscita =6 W 
n del trasformatore = 80 per cento 
sovraccaricabilità = 20 per cento 


tensione d’alimentazione = 12 V. 


Si faccia uso delle caratteristiche della figura 22.4. 


7. Progettare uno stadio di classe B in controfase con le caratteristiche ri- 
chieste nel problema 6. Il carico è un altoparlante con presa centrale. Qual è 
l’effetto di una resistenza interna dell’alimentatore di 1 Q? 
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Capitolo 5 


AMPLIFICATORI IN CONTINUA 
E LORO APPLICAZIONI 


25. INTRODUZIONE 


Gli amplificatori a transistori accoppiati direttamente sono comu- 
memente usati per amplificare piccoli segnali in continua o segnali a 
frequenze molto basse. Segnali di questo tipo s'incontrano, per esem- 
pio, nella strumentazione, nei calcolatori analogici e mumerici, in 
biologia e medicina. 

L’accoppiamento diretto può anche essere vantaggiosamente usato 
nei normali amplificatori in alternata per ridurre il numero dei 
componenti necessari per stadio e, in alcuni casi, per aumentare la 
stabilità della polarizzazione contro le variazioni di temperatura. 


26. IL PROBLEMA DELLA DERIVA 


Allo stato attuale della tecnica, l’uso dei transistori negli amplifi- 
catori in continua è limitato dalla considerevole deriva della cor- 
rente d’uscita. Questo effetto si ha anche se non si applica alcun 
segnale all’ingresso dell’amplificatore. Poiché la deriva dà un risul- 
tato identico a quello che si otterrebbe con una variazione del se- 
gnale d’ingresso, non vi è mezzo per distinguerla dal segnale ef- 
fettivo. 

La corrente di deriva all’uscita di uno stadio amplificatore in con- 
tinua è dovuta a due cause: variazione dei parametri del transistore, 
che fa si che l'amplificazione di corrente di ogni stadio sia funzione 
della temperatura (cfr. cap. 2), e aumento esponenziale della cor- 
rente di saturazione del collettore Ico. Ad alta temperatura la cor- 
rente di deriva è essenzialmente dovuta alle variazioni di /co mentre 
a basse temperature predomina l’effetto di cambiamento dei para- 
metri del transistore. D’altra parte, in un amplificatore in continua 
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ben progettato l’effetto della variazione dei parametri del transistore 
diversi da /co può essere praticamente eliminato, se il punto di la- 
voro di ciascuno stadio è posto in modo da rimanere nell'intervallo 
di funzionamento lineare del transistore anche al variare della tem- 
peratura. La compensazione di quella parte della corrente di deriva 
dovuta alle variazioni di /co è più difficile. Alcune tecniche non 
lineari con cui si può raggiungere questo fine saranno discusse nel 
seguito. 


27. RETI DI COMPENSAZIONE 


Uso di resistori termosensibili e diodi 


Un resistore con resistenza funzione della temperatura, come può 
essere un diodo a giunzione polarizzato inversamente, può essere 
usato per compensare l’effetto delle variazioni di /co e, in parte, delle 
variazioni degli altri parametri del transistore.’ Un tale diodo ha 
un coefficiente di temperatura relativamente elevato (approssimati- 
vamente del 7 o 8 per cento al °C) e può essere usato come ele- 
mento sensibile alla temperatura per la correzione automatica della 
polarizzazione di un transistore, come indicato nella figura 27.1. Se 
si sceglie un diodo con caratteristiche adatte, la corrente d’uscita del 
secondo stadio può essere mantenuta costante al variare della tem- 
peratura ambiente. 

Per maggiore precisione le caratteristiche desiderate di compensa- 

“zione dell'elemento dovrebbero essere determinate sperimentalmente 
per ciascuna coppia di transistori usata nel circuito. Un procedi- 
mento conveniente è il seguente: si sostituisca la resistenza R' del 
diodo polarizzato inversamente con una resistenza variabile. Quindi, 
per ogni temperatura ambiente prefissata, si determini il valore di 
questa resistenza per cui la corrente d’uscita dell’amplificatore ha lo 
stesso /o. Il grafico di questi valori della resistenza in funzione della 
temperatura rappresenta la caratteristica che si richiede all'elemento 





Fig. 27.1. Amplificatore compensato per la temperatura. 
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sensibile alla temperatura. Ottenuta questa curva si può trovare un 
opportuno diodo polarizzato all'indietro o qualche altro tipo di ele- 
mento sensibile alla temperatura (per esempio un termistore) da so- 
stituire alla resistenza variabile. Questa resistenza dovrebbe avere non 
soltanto le caratteristiche di temperatura richieste ma anche la stessa 
costante di tempo termica dei transistori usati nel circuito. Se non 
si soddisfa quest’ultima esigenza, il resistore scelto non risponderà 
alle variazioni di temperatura simultaneamente coi transistori e 


Rete di compensazione 
per la temperatura 





Amplificatore 
compensato 





Temperatura (°C) 


Fig. 27.3. Comportamento dell’amplificatore. 
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quindi l'amplificatore non sarà compensato durante i transitori ter- 
mici. 

Malgrado che le resistenze sensibili alla temperatura commercial- 
mente disponibili offrano una grande varietà di caratteristiche, non 
è normalmente possibile selezionarne una che abbia esattamente la 
caratteristica richiesta. Quindi, in pratica è necessario “sagomare” la 
caratteristica degli elementi sensibili alla temperatura disponibili, in 
modo da adattarla alla caratteristica richiesta. Questo adattamento 
può essere fatto connettendo l’elemento sensibile alla temperatura 
in serie o in parallelo con altri resistori lineari oppure usando spe- 
ciali reti più complesse.’ Tali tecniche richiedono che l’elemento 
sensibile alla temperatura abbia coefficiente di temperatura maggiore 
di quello della resistenza richiesta. 

La figura 27.2 mostra un amplificatore in continua a due stadi 
compensato contro variazioni di temperatura, in cui si fa uso di un 
diodo a giunzione D come elemento compensante, in connessione 
con una rete di adattamento (resistori Ri, R, e R;). La figura 27.3 
dà la caratteristica di temperatura di un tipico amplificatore non 
compensato e dell’amplificatore compensato di figura 27.2. 


Uso di un transistore ausiliario 


Nel metodo di compensazione sopra descritto, si può sostituire il 
diodo a giunzione con un transistore ausiliario che agisca come ge- 
neratore di corrente dipendente dalla temperatura.‘ Questo gene- 
ratore inietta una corrente di annullamento /3 nel primo stadio per 
compensare l’effetto congiunto di /coi e Zcoz del primo e secondo 
stadio. La figura 27.4 mostra lo schema di circuito di questa solu- 





Fig. 27.4. Compensazione per la temperatura ottenuta mediante un transistore 
ausiliario. 
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zione. Poiché praticamente tutti i parametri dei transistori variano 
con la temperatura, è desiderabile scegliere valori delle resistenze 
esterne ai transistori in modo da rendere minimo questo effetto. L’a- 
nalisi del circuito mostra che questa esigenza può essere approssi- 
mativamente soddisfatta, se 


Ri«&(1/h22)1 [27.1] 
Ri> (bue)i [27.2] 
Ri» (bin): [27.3] 
Rr+R4«(1/h220)2 [27.4] 
R3» (1/bax)1- [27.5] 


In queste espressioni gli indici 1 e 2 si riferiscono ai transistori T\ 
e 7, del primo e del secondo stadio rispettivamente. Se si usano 
opportuni valori, i principali parametri sensibili alla temperatura di- 
vengono Ico e bue (il guadagno di corrente). Per minimizzare l’ef- 
fetto della variazione del guadagno di corrente (e), si deve 
scegliere il rapporto R;/R, in modo che sia approssimativamente 
tra metà di (4216); € (4216). Se il rapporto R;/R, è troppo alto, il 
guadagno di corrente dipende eccessivamente dalla temperatura e 
se è troppo basso anche il guadagno di corrente è troppo basso. Nel 
caso del circuito equivalente semplificato per cui valgono le equa- 
zioni da [27.1] a [27.5], il guadagno di corrente dell’amplificatore è 


Ai = Ri(h21e)1(021e)2/R{1+[(P21)1+1][(P21)2+1]}. [27.6] 


La scelta dei resistori esterni al generatore di corrente di compen- 
sazione 73 dovrebbe essere basata sulle stesse considerazioni che 
valgono per gli stadi amplificatori (da [27.1] fino a [27.5]), in 
modo da minimizzare le variazioni termiche di tutti i parametri del 
transistore tranne /co € Dare. 

Come si vede dalla figura 27.4, la corrente di compensazione si 
divide in R,. Parte di essa entra nell’ingresso del primo stadio come 
los, mentre l’altra parte /3” va entro la giunzione dell’uscita del 
primo stadio con l’ingresso del secondo stadio. La divisione di /c3 
in /c3' e Ic3” è determinata dalla posizione del potenziometro R,. Se 
si sceglie un valore di /c3 che sia due a quattro volte il valore di 
los del transistore di compensazione T3, ogni deviazione di /co3 dal 
valore medio presunto, dovuta all'uso di differenti transistori in 
quello stadio, può essere facilmente corretta variando R,. 

Il valore di /c3 è determinato dalla scelta delle resistenze R3 e Rs. 
Questo valore è dato dalla seguente approssimazione: 


Io3 = Ico3(R3+Rs)/{R3+R:/[(hne)3+1] k [27.7] 
Se R; è grande rispetto a Rs/[(/21e)3+1] l'equazione [27.7] può es- 
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sere riscritta cosi 
lc3 = Ico3(R3+R;)/R; . [27.8] 


La corrente /c3 è quindi essenzialmente indipendente da (%216)3. Da 
questa equazione si può anche vedere che la condizione 1c3 = 2/c03 
può essere soddisfatta se si ha R3=,Rs. Il valore di R; (e quindi di 
R;) scelto normalmente è di 50 kQ o più in modo che la tensione 
tra emettitore e base non divenga tale da impedire l’uso delle equa- 
zioni [27.7] e [27.8]. Per avere un funzionamento più soddisfacente 
dell’amplificatore, la corrente di saturazione /co3 dovrebbe essere la 
più bassa possibile, mentre il valore di (4212); dovrebbe essere elevato. 
Un procedimento pratico per mettere a punto il circuito di com- 
pensazione è il seguente: 1) si misura la corrente d’uscita (/o); € il 
guadagno complessivo di corrente A; senza che il transistore 7; sia 
inserito nel circuito; 2) si misura la corrente di saturazione /coi del 
transistore usato nel primo stadio; 3) si inserisce il transistore 7 e si 
varia il potenziometro R; sino a che la corrente d’uscita (10), sod- 

disfa l'equazione 
(I0)2 = (Io) +Ailco- [27.9] 


I valori approssimati per tale amplificatore sono: R;=1 MQ, R; = 
= S00k0; R.=20 LO, R;=R,=50 ka, R=1 ko, Vi=10 V, e 
V,= 20 V. Se si richiede una compensazione esatta a una tempera- 
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Fig. 27.5. Comportamento dell’amplificatore. 
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tura specifica, si può porre la temperatura ambiente a quel valore e 
variare nuovamente R; in modo da compensare le variazioni della 
corrente d’uscita. Questa messa a punto può ridurre la deriva a 1/20 
del suo valore iniziale. La figura 27.5 mostra i risultati della com- 
pensazione della temperatura ottenuti col circuito di figura 27.4. Se 
si usano transistori di germanio si può ottenere una deriva inferiore 
all’! per cento, per un amplificatore compensato, tra 0 e 50 °C. La 
deriva a lungo termine a temperatura ambiente normalmente non 
eccede lo 0,05 per cento per un amplificatore che abbia una sensi- 
bilità migliore di 0,1 yA. Ci si può aspettare che l’uso di transistori 
di silicio dia risultati migliori. 

I transistori di silicio sono più indicati per amplificatori in conti- 
nua che debbano funzionare a temperature più elevate, perché ivi 
la compensazione dei transistori di germanio diventa difficile, e inol- 
tre si riducono la loro durata e la stabilità e riproducibilità delle 
loro caratteristiche. 

I transistori usati negli amplificatori in continua dovrebbero essere 
di ottima qualità, con /co piccola (al disotto di 1 yA a 5 V) e una 
bassa cifra di rumore (al disotto di 8 db a 1 kHz). 


La tecnica del vibratore 


Negli amplificatori in continua per livelli molto bassi, il problema 
dell’eliminazione della deriva può essere risolto impiegando un vi- 
bratore meccanico o elettronico. Questi vibratori convertono il se- 
gnale continuo in segnale alternato che è poi amplificato in un 
amplificatore in alternata, la cui uscita è ovviamente alternata e pro- 
porzionale al segnale continuo d’ingresso. La figura 27.6 mostra lo 
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Fig. 27.6. Modulatore a ponte ad anello. 
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schema di un circuito noto come “modulatore a ponte ad anello”. 
Questo modulatore fa uso di quattro diodi al silicio in un circuito 
bilanciato sia rispetto all’ingresso che all’uscita. Un segnale di mo- 
dulazione alternato (“segnale di riferimento”) è applicato ai termi- 
nali X e Z del ponte per mezzo di un trasformatore. I rami XYZ e 
XWZ conducono alternativamente a seconda della polarità del se- 
gnale di modulazione. Per conseguenza la corrente di segnale iry 
percorre solo uno dei cammini 4 o d del trasformatore TR,, a se- 
conda della fase del segnale di modulazione. Quale che sia il cam- 
mino aperto in quell’istante, la corrente di segnale iry passa ai 
terminali X, Z e agli avvolgimenti c e d del trasformatore TR; 
sotto forma di due componenti uguali. Nel trasformatore queste 
componenti sono induttivamente in opposizione, e quindi la cor- 
rente di segnale îry sarà commutata rispetto al trasformatore TR, 
ma non rispetto al trasformatore TR,. Se i diodi fossero interruttori 
perfetti la commutazione sarebbe perfetta e non sarebbero iniettate 
nel ponte né tensioni né correnti residue. I diodi, in pratica, presen- 
tano una piccola caduta di tensione mentre conducono, e resistenza 
finita quando sono polarizzati inversamente. Il risultato complessivo 
di queste imperfezioni è quello di introdurre nel ponte un errore. 

Le grandezze AI e AV degli errori di corrente e di tensione del 
ponte sono date approssimativamente da 


AI =0,5[(I81-/82)©(Lu—1d)] [27.10] 
AV =0,25[(Va1— Vs) t(Va—Vud], [27.11] 


dove vale l’uno o l’altro segno a seconda che si scambino di posi- 
zione i diodi A; e A; (oppure B; e B;). Questo scambio può essere 
usato per minimizzare l’errore. La sensibilità del ponte può essere 
ulteriormente migliorata se il segnale di modulazione proviene da 
un generatore ad alta impedenza e se si accorda il primario del tra- 
sformatore alla frequenza di modulazione per ridurre le armoniche. 
La sensibilità del ponte può essere spinta a 10-8 A per temperature 
fino a 80°C. 

La figura 27.7 mostra un altro vibratore elettronico a basso livello 
costituito da due transistori A e B e da un trasformatore, attraverso 
il quale è trasmessa un’onda quadra che fa commutare i transistori. 
Questo circuito dà un segnale alternato d’uscita proporzionale al 
segnale continuo d’ingresso. Poiché però i transistori non sono in- 
terruttori perfetti c'è una piccola tensione residua sulla resistenza 
di carico R, anche quando il segnale d’ingresso è zero. Questo fatto 
pone una limitazione pratica al minimo segnale che può essere am- 
plificato. Una considerevole riduzione della tensione residua può 
essere ottenuta, se si usano i transistori in connessione invertita cioè 
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usando l’emettitore come collettore e il collettore come emetti- 
tore, come indicato nella figura 27.7. 

Se si impiegano transistori con giunzione fusa nonché un genera- 
tore di segnale a bassa impedenza e correnti di base di parecchi mil- 
liampère, si può ottenere una sensibilità di 10-9 A per un intervallo 
di temperature relativamente esteso. 


Segnale d’ingresso 









Segnale d’uscita 
alternato 


Fig. 27.7. Vibratore a transistori. 


28. AMPLIFICATORI OPERAZIONALI 


Gli amplificatori in continua trovano vasto impiego negli elabo- 
ratori, come i calcolatori analogici, nei sistemi di trasmissione di 
dati e nei dispositivi -di controlli automatici. 

Questi circuiti, che impiegano l’amplificatore in continua come 
elemento fondamentale per il calcolo analogico, sono generalmente 
denominati “amplificatori operazionali”. Essi possono essere usati 
per sommare, integrare o differenziare tensioni variabili con conti- 


Rp 





Fig. 28.1. Amplificatore sommatore. 
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nuità, e sono caratterizzati da grande guadagno, reazione negativa 
molto forte in tutta la banda richiesta, stabilità. Saranno ora trattati 
due esempi e cioè l’amplificatore sommatore e l’integratore. 


Amplificatori sommatori 
La figura 28.1 illustra il principio di funzionamento dell’amplifica- 
tore sommatore. Si può dimostrare che, se Rg include l’impedenza 
d’ingresso dell’amplificatore A, allora 
(vi —ve)/Ri + (va —-va)/R2+ det (Uy —Va)/Ry + 
+(Vo—ve)/Rr =ve/Re, [28.1] 
dove vi, %2, ..., vy sono le tensioni di segnale da sommare. 
Segue dalla [28.1] che 
vi/Ri +v,/R.:+ ces +vw/Ryw = 
=ve(1/R,+1/R,+...+1/Ry+1/Rc+1/Rr)-vo/Rr. [28.2] 


Se ora 
Mi=R;=..=Ry=R,=R 
e se 
Re» R, 
allora 
I = 7 (EL, 1) [28.3] 


dove K è il guadagno dell’amplificatore senza reazione. 
Per un amplificatore che abbia un K elevato, l'equazione [28.3] si 
riduce alla 


Vo — Zur. [28.4] 


La forte reazione negativa, generalmente usata in questo tipo di 
amplificatori, non elimina il problema della deriva che si incontra 
normalmente negli amplificatori in continua a transistori. Per con- 
seguenza l'equazione [28.4] si modifica come segue, per la presenza 
della deriva all'uscita, 

Vo= ZUy + Vaeriva » [28.5] 


Se si vuole raggiungere una maggior precisione dell’amplificatore 
sommatore, è necessario compensare in qualche modo il termine 
Vaeriva » Ò 

I metodi opportuni per la compensazione degli effetti di tempe- 
ratura sono esposti nel $ 27. È possibile anche usare un circuito di 
azzeramento automatico. 

La figura 28.2 dà lo schema‘” di questo circuito che consiste in 
un amplificatore sommatore A e un amplificatore in continua A’ a 
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banda stretta, relativamente privo di deriva. Le N tensioni d’in- 
gresso e la tensione d’uscita vo sono applicate a una rete di resistori 
sommatrice composta di Ro, Ry, Ry, ..., Rw. 

Se si sceglie Rc in modo che 


Re «Ro, Ry, Ry, ..., Ry 


RoRk,, RoR,, 0009 RoRy=RrRk;, RrR,, 0009 ReRw', 
allora la tensione ai morsetti di R; sarà 
Va = (R/Ro)Vaeriva- [28.6] 


La tensione vg è amplificata dall’amplificatore A’ ed è riportata al- 
l'ingresso dell’amplificatore A come tensione di correzione della 
deriva. È possibile, con una opportuna scelta del guadagno di A’ 
rendere trascurabile la tensione di deriva all’uscita dell’amplificatore 
sommatore A. 


Amplificatore integratore 


La figura 28.3 mostra lo schema a blocchi di un amplificatore inte- 
gratore. La relazione tra le tensioni d’uscita e d’ingresso dell’inte- 
gratore può essere espressa cosi 


vo= —(1/RC) | I [28.7] 
«10 


Rr 





Fig. 28.2. Disposizione per l’azzeramento automatico. 
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Le caratteristiche fondamentali che si richiedono a un amplifica- 
tore integratore sono grande guadagno a catena aperta e inversione 
di fase di 180°. Ciò può essere ottenuto convenientemente con un 
grande numero dispari di stadi amplificatori a transistori con emet- 
titore comune; in generale però il numero di stadi è limitato dalle 
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Fig. 28.3. Amplificatore integratore. 


prescrizioni sulla larghezza di banda e sulla stabilità. Si deve perciò, 
in ogni caso, raggiungere un compromesso tra guadagno, stabilità e 
larghezza di banda. 

La figura 28.4 illustra lo schema di un amplificatore integratore.” 
I diodi D, e D, di silicio, impediscono il sovraccarico dell’integra- 
tore. Questi diodi sono polarizzati inversamente per un certo inter- 
vallo di tensioni d’uscita. Se la tensione d’uscita non è contenuta in 


0,1 uF 


manuale 





Fig. 28.4. Amplificatore integratore. 
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questo intervallo, uno dei diodi comincia a condurre e l’integratore 
diviene un amplificatore in continua con attenuazione di tensione 
di circa 10:1. I diodi dovrebbero avere resistenze inverse molto 
elevate e capacità in parallelo piccole. 

Anche qui, come nel caso dell’amplificatore sommatore, il pro- 
blema della deriva può essere molto serio, e quindi è conveniente 
usare un circuito di azzeramento automatico per compensare la 
deriva. 


29. ALTRE APPLICAZIONI DEGLI AMPLIFICATORI IN CONTINUA 


Amplificatori di differenze 


La figura 29.1 contiene lo schema a blocchi di un amplificatore di 
differenze. Si può dimostrare che per questo circuito è 


Vo =K(v-v), [29.1] 


dove v; e v, sono le tensioni d’ingresso e K è una costante che di- 
pende dal guadagno dei transistori usati. 





Fig. 29.1. Amplificatore di differenze. 


A causa dell’effetto di modo comune,* c’è una piccola tensione Av 
ai morsetti di R, anche quando v;,=%v,. Però questa tensione in- 
troduce in genere un errore inferiore all'uno per cento. 

Un amplificatore di differenze può essere impiegato per stabiliz- 
zare le impedenze d’ingresso e d’uscita di un amplificatore in con- 
tinua, come anche per ridurre la deriva equivalente all’ingresso. La 
figura 29.2 mostra il principio di funzionamento di questo circuito, 
in cui l'amplificatore di differenze è usato come primo stadio di un 


* Per effetto di modo comune si intende il rapporto tra la tensione di se- 
gnale Av presente ai morsetti di R, quando v; = e la tensione su R,, quando 
un sola delle tensioni v; e v: è nulla.” 
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amplificatore in continua. Se le caratteristiche dei due transistori 
dell’amplificatore sono abbastanza prossime, le variazioni dei para- 
metri dovute ai cambiamenti di temperatura in pratica non produ- 
cono alcun effetto. La figura 29.3 mostra invece un circuito con 
transistori di silicio in cui sia il primo che il secondo stadio sono 
costituiti da un amplificatore di differenze.” 

In questo modo si può ottenere una stabilità a lungo termine di al- 
cuni millivolt, se la si esprime come “deriva equivalente d’ingresso” 


Amplificatore 






Reazione 














Circuito Circuito 
equivalente equivalente della 
d’ingresso reazione 


Ingresso 


Fig. 29.3. Amplificatore in continua stabilizzato. 
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cioè come la tensione che occorrerebbe applicare all’ingresso per 
riportare l’uscita alla condizione di “segnale nullo”. 


Amplificatori derivatori 


Un amplificatore in continua può essere connesso a una rete RC 
in modo che funzioni come amplificatore derivatore. La figura 29.4 è 
uno schema a blocchi di questa connessione. La tensione v,, da de- 
rivare, è applicata a un amplificatore di isolamento che moltiplica 
vr per A,, guadagno dell’amplificatore di isolamento. L’uscita di 
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Fig. 29.4. Amplificatore derivatore. 


questo è applicata a una rete RC, che compie la derivazione e for- 
nisce la corrente i, all'’amplificatore in continua d’uscita. La corrente 
i, è proporzionale alla derivata della tensione d’ingresso v, in un 
intervallo limitato ma sufficiente. Se il valore di R è molto maggiore 
dell’impedenza d’ingresso dell’amplificatore in continua, il funzio- 
namento della rete derivatrice è essenzialmente determinato dai va- 
lori di R e C della rete stessa. Quindi un valore di R dell’ordine di 
10 kQ o più è normalmente sufficiente per un buon funzionamento, 
poiché l’impedenza d’ingresso degli amplificatori in continua è di 
solito di 1 kQ o meno. 

In qualche applicazione si può combinare un amplificatore d’u- 
scita in continua lineare con un amplificatore di differenze, in modo 
da facilitare la calibrazione e permettere una regolazione dello zero 
per ingresso costante. Inoltre lo stadio d’uscita amplificatore di dif- 
ferenze dà normalmente maggiore stabilità e linearità di un'uscita 
non bilanciata. 





Fig. 29.5. Rete logaritmica. 
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Amplificatori logaritmici 
La figura 29.5 mostra un semplice circuito logaritmico che usa 
un diodo semiconduttore e la figura 29.6 ne illustra il circuito equi- 
valente. La tensione v; ai capi del diodo, supposto ideale, è data 
dalla equazione 
vi= (RT/q)ln[ip+/s)/Is], [29.2] 


dove £ è la costante di Boltzmann, T la temperatura assoluta, q la 
carica dell’elettrone, /s la corrente di saturazione del diodo e ip la 
corrente nel diodo. 


Diodo ideale 


io Up 





(leo ARIE PIER i, 
Resistenza ohmica del diodo = Diddo reale 


Fig. 29.6. Rete logaritmica. 


La caduta di tensione effettiva sul diodo sarà maggiore di v, a 
causa della caduta ohmica ipRp. Quîhdi la [29.2] può essere scritta, 
in modo da tener conto della caduta di tensione ohmica e ottenere 
l’espressione per la tensione vp ai capi del diodo reale. 


vo = (KT/q)In [(ip+1s)/Is] +ipRp. [29.3] 


Da questa equazione si ricava che l'andamento di vp è effettiva- 
mente logaritmico se în è molto maggiore di /s e se inRp è piccolo 
in confronto a vp. Inoltre la resistenza di carico R, non deve essere 
troppo piccola. 

Lo schema a blocchi di un amplificatore logaritmico è riportato 
nella figura 29.7; in essa si vede che un diodo di silicio potrebbe 


i1=klogi,+C 
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Fig. 29.7. Amplificatore logaritmico. 
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essere usato come elemento logaritmico, seguito da un amplificatore 
lineare in continua compensato. La stabilità dell’amplificatore in 
continua deve essere molto elevata. Per esempio, la massima cor- 
rente d’uscita dell’elemento logaritmico può solo essere infatti di 
pochi microampère e la corrente minima d’uscita di 0,1 yA: quindi 
la stabilità a lungo termine dell’amplificatore in continua deve es- 
sere di almeno un ordine di grandezza più grande e cioè la corrente 
equivalente di deriva d’ingresso deve essere minore di 0,01 yA. 

L’inconveniente principale nell’uso di diodi semiconduttori come 
elementi logaritmici è che quasi tutte le proprietà dei diodi dipen- 
dono dalla temperatura. Per ottenere una vera caratteristica logarit- 
mica occorre annullare la caduta di tensione ohmica ipRp e com- 
pensare l’effetto della variazione della corrente di saturazione /s. Ciò 
si può ottenere con una rete di compensazione; d’altra parte però 
sia RT/q sia la corrente di saturazione /s sia la resistenza ohmica 
del diodo Rp sono funzione della temperatura. 

La figura 29.8 mostra lo schema di un circuito che può essere 
usato per ottenere una caratteristica logaritmica più precisa, otte- 
nuta per approssimazioni successive. Inizialmente tutti i diodi da 
D; a D, sono polarizzati inversamente e quindi si comportano come 
interruttori aperti. Poiché R, è scelta in modo da essere molto mag- 
giore di Ro, la resistenza d’ingresso è praticamente Ro e la corrente 
d’ingresso ir fluisce attraverso Ro all’amplificatore in continua tran- 
sistorizzato. Al crescere della corrente d’ingresso, i diodi inseriscono 
successivamente le resistenze da R; a R, nel circuito, in modo da 


Rn Dn 





All’amplificatore 
in continua 






Fig. 29.8. Rete logaritmica. 
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deviare porzioni sempre maggiori della corrente ir. In questo modo 
la desiderata caratteristica logaritmica è approssimata con una spez- 
zata. Il numero di elementi dipende dall’intervallo e dalla precisione 
richiesti; un procedimento dettagliato di progettazione può essere 
trovato nella bibliografia.‘ !° 

La figura 29.9 illustra lo schema completo di un amplificatore lo- 
garitmico per misure di corrente, che include il circuito logaritmico 
di cui si è ora discusso, un amplificatore lineare in continua e un 
amplificatore di differenze. 

Mentre la stabilità di tale amplificatore logaritmico è buona, il li- 
mite della sensibilità è legato agli effetti di temperatura. Per esem- 
pio, l'amplificatore ha una sensibilità limite di circa 10-9 A per 
temperatura ambiente variabile tra 0°C e 50°C. 


Microamperometro transistorizzato per corrente continua 


Un altro campo di applicazione degli amplificatori in continua è 
la strumentazione, dove essi possono essere impiegati, per esempio, 
per estendere la sensibilità di piccoli microamperometri per corrente 
continua. La sensibilità di un normale microamperometro da 20 yA, 
che richiede circa 0,8 yV per la deflessione a fondo scala, può age- 
volmente essere aumentata di 20 db usando un semplice stadio con 
un solo transistore e una pila miniatura. L’intero circuito può essere 
montato in un involucro cosi ridotto da poter essere disposto dietro 
o addirittura dentro l'involucro del microamperometro.” 

La figura 29.10 mostra lo schema di un circuito bilanciato che au- 
menta la sensibilità del microamperometro almeno di 40 volte. A 
causa del notevole coefficiente di temperatura dei transistori, questi 
debbono essere scelti accuratamente in modo da avere caratteristi- 





Fig. 29.10. Circuito per microamperometro. 
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che quasi identiche, cosi da minimizzare la deriva residua dello zero 
in tutto l’intervallo di. temperature richiesto. Si deve notare però 
che può essere difficile avere una coppia di transistori perfettamente 
identici. Sarà quindi sempre presente una deriva residua dello zero, 
che sarà però trascurabile in un circuito ben bilanciato. Il bilancia- 
mento deve essere controllato cortocircuitando i terminali d’ingresso 
(tra base e base). Questo non dovrebbe causare un apprezzabile spo- 
stamento dello zero. Il circuito della figura 29.10 ha una sensibilità 
complessiva di 0,5 uA fondo scala in confronto ai 20 yA del mi- 
croamperometro stesso. 


PROBLEMI 


1. Si abbiano, nello schema della figura 27.2, i seguenti valori: R,= ©; 
R;=R=0; R,=100 Q e una resistenza totale esterna in continua tra i punti 
a e b, R’, di 6 kQ a T7=30°C. Si ammetta che i due transistori siano identici 
e le loro correnti di collettore siano /,,=0,5 mA e /,9=3 mA rispettiva- 
mente. Si usino i valori tipici dei parametri di un transistore forniti nella 
tabella 20.1 nonché le curve di variazione dei parametri con la temperatura 
del capitolo 2. Stimare in modo approssimato quale dovrebbe essere il valore 
di R' a 40°C e a 50°C per mantenere invariata la corrente d’uscita del secondo 
transistore. Si considerino solamente le variazioni di /yo con la temperatura. 


2. Si verifichino analiticamente le condizioni da [27.1] a [27.5] per le quali 
le variazioni dei parametri dei transistori, a eccezione di o € 9; hanno ef- 
fetto minimo sulle stabilità dell’amplificatore della figura 27.4. 


2le? 


3. Trovare il guadagno di tensione v9/0,= —vo/v, dell’amplificatore della 
figura 29.1 in funzione dei parametri dei transistori. Si ammetta R, «1/96 
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Capitolo 6 
AMPLIFICATORI ACCORDATI 


30. INTRODUZIONE 


La funzione di un amplificatore accordato è quella di amplificare 
i segnali in un intervallo prescelto di frequenza e di sopprimere 
quelli le cui componenti frequenziali cadono al di fuori della banda 
desiderata. La selezione delle frequenze è ottenuta per mezzo di ‘ 
opportune reti di accoppiamento selettive. 

Un amplificatore accordato è caratterizzato dal guadagno e dalla 
forma della curva guadagno-frequenza. In molti casi non è molto 
importante conoscere la forma esatta della caratteristica della banda 
passante e perciò la risposta in frequenza desiderata è specificata 
semplicemente dalla /arghezza di banda. In altri casi la caratteristica 
della banda passante è assegnata in modo più preciso perché si pre- 
scrivano risposte relative prefissate a un più grande numero di fre- 
quenze. Il numero di stadi amplificatori da usarsi e la complessità 
delle reti di accoppiamento tra gli stadi dipendono dal guadagno e 
dalla selettività richieste all’amplificatore. 

Molti amplificatori accordati sono del tipo a banda stretta: essi 
hanno cioè una larghezza di banda che è solo una piccola frazione 
della frequenza centrale. Questo capitolo tratterà essenzialmente di 
questo tipo di amplificatori. Il progetto di un amplificatore a banda 
larga richiede spesso un’analisi caso per caso e può essere più com- 
plicato del progetto degli amplificatori a banda stretta. 


31. PROGETTO DI STADI AMPLIFICATORI A BANDA STRETTA 


Ipotesi e approssimazioni 


I metodi di progetto degli amplificatori a banda stretta possono 
essere notevolmente semplificati con alcune opportune approssima- 
zioni. 
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Le impedenze d’ingresso e d’uscita (o le ammettenze) degli ampli- 
ficatori a transistori sono funzioni rispettivamente delle impedenze 
(o ammettenze) del carico e della sorgente del segnale. Nel caso di 
amplificatori accordati le impedenze riflesse dal carico o dalla sor- 
gente all'ingresso o all’uscita, rispettivamente, sono funzioni piutto- 
sto complicate della frequenza. Prendere in considerazione queste 
impedenze riflesse vorrebbe dire complicare notevolmente il calcolo. 
Quindi, in questo paragrafo, il loro effetto verrà trascurato. Si sup- 
porrà cioè che le impedenze d’ingresso e d’uscita del transistore 
siano indipendenti dalle impedenze del carico e della sorgente del 
segnale. Questa approssimazione permette l’uso di metodi di proget- 
tazione semplici e in molti casi ragionevolmente precisi, ed è giu- 
stificata quando si trattino i circuiti neutralizzati o gli amplificatori 
che non abbiano reazione interna troppo grande. Si deve però ricor- 
dare che qualche volta l’effetto delle impedenze riflesse può essere 
rilevante, come si vedrà nel $ 34. 

Si ammetterà inoltre, nel trattare gli amplificatori a banda stretta, 
che le impedenze d’ingresso e d’uscita di un transistore possano es- 
sere approssimate con resistenze e capacità connesse in serie o in 
parallelo* e indipendenti dalle frequenze. In realtà, come si è visto 
nel capitolo 2, la risposta in frequenza di queste impedenze è troppo 
complicata per essere rappresentata da reti cosi semplici; infatti 
nello stadio con base comune l’impedenza d’ingresso è induttiva. 
D'altra parte, per amplificatori a banda stretta, l'ipotesi di reti RC è 
ammissibile. La componente induttiva dell’impedenza d’ingresso con 
base comune può, in prima approssimazione, essere rappresentata 
da una capacità negativa. 

Queste ipotesi permettono una rappresentazione del transistore con 
i circuiti equivalenti approssimati della figura 31.1. I simboli usati 
hanno il seguente significato: g; è la conduttanza d’ingresso, g, la 
conduttanza d’uscita, C; la capacità d’ingresso, C, la capacità d’u- 
scita, /; la corrente d’ingresso, /, la corrente d’uscita di cortocircuito 
cioè I, = bali; tutte le grandezze sono relative alla particolare inser- 
zione del transistore considerata. 

Nei calcoli di reti con induttanze e capacita, si incontra spesso 
l’espressione (f/fo—fo/f), dove fo è la frequenza centrale della banda 
passante. Nel caso di banda stretta, le frequenze considerate sono 
prossime a fo € quindi, se si pone Af = (f—fo) si può scrivere 


f/fo—folf =2Af/fo: [31.1] 


* Si usa in generale la rappresentazione parallelo. In qualche caso, d'altra 
parte, la rappresentazione serie dell’impedenza d’ingresso è più utile (vedi 
p. 191). La connessione parallelo può essere trasformata in una connessione 
serie equivalente per la stessa frequenza. La trasformazione è valida solo entro 
un ristretto intervallo di frequenze. 
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Questa approssimazione verrà usata in tutti i calcoli che seguono. 
L’errore che si commette è piccolo finché la frazione 2Af/fo è pic- 
cola, come si può costatare osservando la figura 31.2. 


Funzione delle reti di accoppiamento fra gli stadi 


La rete di accoppiamento deve assolvere le seguenti funzioni fon- 
damentali: 4) fornire la caratteristica di banda passante richiesta; £) 
assicurare un buon trasferimento di potenza dallo stadio che co- 
manda allo stadio comandato. 

A seconda della complessità della rete di accoppiamento, ver- 
ranno imposte certe condizioni alla caratteristica di banda passante. 





(a) 





. 31.1. Circuiti equivalenti semplificati del transistore. 


53: 
x 





Fig. 31.2. Correzione degli errori dovuti all’approssimazione della 31.1. 
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Per ora si supporrà che si abbia a che fare con bande passanti sim- 
metriche* e che le proprietà di selettività di frequenza siano speci- 
ficate essenzialmente come larghezza di banda. La larghezza di 
banda B, è definita come l’intervallo tra le due frequenze ove la 
risposta in potenza è 1/(2+1) volte la risposta al centro della banda. 
Se quindi 2= 1, l'ampiezza di banda B; è l’intervallo tra le fre- 
quenze ove la potenza trasferita dalla rete di accoppiamento è metà 
della potenza trasmessa alla frequenza centrale. In altri casi il pro- 
getto può richiedere, per esempio, 7=3. La scelta di 7=1 corri- 
sponde alla larghezza di banda a 3 db, mentre n=3 corrisponde 
alla larghezza di banda a 6 db. La scelta di 7 è dettata dalle richieste 
poste dalla particolare applicazione che si considera. La /arghezza 
di banda frazionale B, (larghezza di banda normalizzata) è definita 
come B,' = Bn/fo 

Una buona trasmissione di potenza tra stadio che comanda e stadio 
comandato è un requisito essenziale degli amplificatori a transistori. 
Essa può essere ottenuta progettando le reti di accoppiamento in 
modo che abbiano basse perdite ohmiche e provvedano all’oppor- 
tuno adattamento delle impedenze tra stadi successivi. 

Le grandezze che vengono prefissate in un progetto di amplifica- 
tore accordato sono in genere la frequenza centrale, la larghezza di 
banda (definita in termini di n) e i valori realizzabili del Q degli 
induttori. Il problema è trovare i valori delle induttanze e delle 
capacità che rendono massimo il rendimento della trasmissione della 


potenza. 





Serie-serie 





Parallelo-serie Serie-parallelo 


Fig. 31.3. Vari tipi di reti d’accoppiamento. 


* La simmetria è usualmente intesa come simmetria geometrica: tuttavia con 
l'approssimazione [31.1] la simmetria diviene aritmetica. 
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Stadi amplificatori con reti ad accordo singolo 


STRUTTURA DELLE RETI D'ACCOPPIAMENTO Se la rete d’accoppia- 
mento è composta di un solo circuito risonante, è possibile connet- 
tere il circuito che comanda e quello comandato (T; e 7) rispetti- 
vamente) al circuito risonante in quattro modi: essi sono illustrati 
nella figura 31.3 e sono denominati configurazioni parallelo-paral- 
lelo, serie-serie, parallelo-serie e serie-parallelo. Per il momento si 
farà l'ipotesi che l'adattamento d’impedenza sia ottenuto con “tra- 
sformatori ideali” inseriti tra la rete di accoppiamento e l’uno o l’al- 


tro degli stadi a transistori ad essa associati, come mostrato nella 
figura 31.4. 





Trasformatore 
ideale 


Fig. 31.4. Rete d’accoppiamento parallelo-parallelo con trasformatore ideale per 
l'adattamento d’impedenza. 


Le connessioni parallelo-parallelo e parallelo-serie sono quelle ge- 
neralmente usate con i transistori a giunzione. I circuiti serie-serie e 
serie-parallelo portano a valori poco convenienti per le induttanze e 
le capacità, nonchè a difficoltà nell'adattamento d’impedenza, e per- 
ciò sono raramente usati nei circuiti con transistori a giunzione. 


RETI DI ACCOPPIAMENTO PARALLELO-PARALLELO®’ I circuiti della 
figura 31.5 sono praticamente equivalenti a quelli della figura 31.4. 
Essi differiscono l’uno dall’altro solo perché nella figura 31.5(a) si 


m:1 


#10 
sì 





(b) 
Fig. 31.5. Reti d’accoppiamento reali, del tipo parallelo-parallelo. 
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fa uso di un trasformatore a due avvolgimenti mentre quello della 
figura 31.5(5) è un autotrasformatore. In ambedue i casi il coeffi- 
ciente d’accoppiamento tra gli avvolgimenti è prossimo a uno. 

I circuiti equivalenti sono mostrati nella figura 31.6. Il transistore 
T; è sostituito da un generatore di corrente /,;, con conduttanza 





Fig. 31.6. Circuito equivalente della rete della figura 31.5. 


d’uscita go, € capacità d’uscita C,,, mentre la conduttanza d’ingresso 
£ia € la capacità d’ingresso C;, del transistore 7. sono ridotte al li- 
vello di ammettenza dell’avvolgimento primario del trasformatore: 


Lia == Eia/m? [31.2] 
Ci =Ca/m, [31.3] 


dove 7 è il rapporto spire. La conduttanza di perdita, in parallelo 
all’induttanza L; del primario, indicata con gi è data da 


&1= 1/27foL1Qo, [31.4] 


dove fo è la frequenza centrale dell’amplificatore accordato e Qo è 
il Q “non caricato” dell’avvolgimento primario del trasformatore. 
Raggruppando assieme le capacità, si può definire 


Cs Cal C4Gr, [31.5] 


e il circuito della figura 31.6 può essere ridotto a quello della fi- 
gura 31.7. 


Io 





Fig. 31.7. Circuito equivalente semplificato dalla rete della figura 31.5. 
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La potenza ottenibile da T; è 


P,= |1|?/4g0- [31.6] 
Alla frequenza fo, la potenza trasmessa a 7 è 
P2= |Iu1}?gi/(go+82+81)?. [31.7] 


Si può definire ora il rendimento di trasmissione come il rapporto 
tra P 2€ È 1 


n.=FxfPi = 4182 /(g+ gi +81). [31.8] 


Questa equazione mostra che perché n sia uguale a uno (corri- 
spondente a una trasmissione di potenza del 100 per cento), g; deve 
essere uguale a g,1 (impedenze adattate) e la conduttanza di perdita 
della bobina g; deve essere nulla. 

Se si fa uso della definizione di larghezza di banda normalizzata 
B,' (data a p. 185), e dell’approssimazione dell’espressione [31.1], 
si può dimostrare che 


B, = (g1+g2 +81) Vn/Qog1- [31.9] 


Se si ricava g; dall’equazione [31.9] e lo si sostituisce nell'equazione 
[31.8], si ha n in funzione di g. e di gi. Se si eguaglia dn/dg; a 
zero, si trova il massimo del rendimento di trasmissione 


Mmax = (1— Vn/BrQo?. [31.10] 


L’equazione [31.10] (e la sua rappresentazione grafica nella fi- 
gura 31.8) mostra che, per un dato 7, il massimo rendimento di 
trasmissione realizzabile è grande, se Qo e B,' sono grandi. Ma B, 





Bn'Qo/yn —> 


Fig. 31.8. nmax in funzione di B',Qo/Vn. 
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è una delle specificazioni di progetto dell’amplificatore e non può 
essere aumentata arbitrariamente. Si deduce quindi che buon rendi- 
mento di trasmissione e banda stretta sono prescrizioni potenzial- 
mente contrastanti. Il rendimento di trasmissione può essere aumen- 
tato aumentando Qo, ma questo è possibile soltanto entro certi limiti 
per evidenti limitazioni fisiche. 

Nmax SI Ottiene per g01= gir cioè per 


M° = gia] Lor. [31.11] 


Da questa relazione si ricava il rapporto spire richiesto. Il valore 
dell’induttanza L; del primario è invece 


Ly=1/27f0Qog1 = (Bn Qo- Vn)/4rfoQogo Vn. [31.12] 


Il valore di L, che si ottiene da questa espressione è in genere troppo 
piccolo perché lo si possa realizzare con un ©» sufficientemente ele- 
vato. Il Q effettivo può essere aumentato usando le strutture della 
figura 31.9. Il valore calcolato L; è quello della porzione di indut- 
tanza primaria tra i punti A e B. L’induttanza totale primaria può 
essere pari a parecchie volte L, e può essere costruita con un Qo 
soddisfacente. 

In certi amplificatori con controllo di guadagno (cfr. cap. 11) che 
sfruttano le variazioni del punto di lavoro, le componenti condut- 
tive e suscettive delle ammettenze del transistore sono funzioni del 
guadagno (cioè funzioni del punto di lavoro in continua). Questo 
produce uno spostamento della frequenza centrale dell’amplificatore 
e una variazione della larghezza di banda al cambiare del guadagno. 
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Fig. 31.9. Uso di grandi induttori con presa intermedia per migliorare Qo. 
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Questi effetti sono indesiderabili e possono essere minimizzati con 
un opportuno disadattamento. In tali amplificatori g.1 € gi sono 
scelti diversi: 


Bia = Kgo1, [31.13] 


dove & = 1 è determinata imponendo limiti alle variazioni ammissi- 
bili della frequenza centrale e della larghezza di banda. Se # #1, n 
risulta inferiore a Ymax: 


non adattato = [4£/(1 + RP asa : [31.14] 


Si deve sottolineare che la presente discussione è basata sull’ipotesi 
che il coefficiente di accoppiamento tra le varie parti del trasfor- 
matore sia prossimo a 1. In molte applicazioni è possibile ottenere 
accoppiamento stretto insieme ad alto Q con l’uso di nuclei di 
ferrite oppure inserendo gli avvolgimenti del trasformatore o del- 
l’induttore in tazze di ferrite. 

Il seguente esempio illustra il progetto di una rete di accoppia- 
mento parallelo-parallelo. 

Problema. Progettare una rete con accordo singolo, parallelo-pa- 
rallelo, per accoppiare uno stadio con emettitore comune (g;= 
= 10-3 Q-!, C;,= 800 pF) con uno stadio precedente con emettitore 
comune ‘(go = 10-4 Q-!, C,, = 10 pF). La frequenza centrale sia 260 
kHz, la larghezza di banda a 6 db richiesta 10 kHz. La perdita nella 
rete di accoppiamento non debba eccedere 3 db. 

Soluzione. Poiché la larghezza di banda è specificata a 6 db, è 
m=3. Una perdita che non ecceda 3 db richiede Nmax>0,5. 

Dall’equazione [31.10] si deduce 


Q,= Va/By(1-Vm)= V3/0,039(1- v0,5) = 150. 
L’induttanza del primario può essere ottenuta dall’equazione [31.12] 
L= (0,039x 150— Vv 3)/(47x2,6x105x150x10-4V3) = 48 yH. 


Dall’equazione [31.11] si deduce che il quadrato del rapporto spire 
tra primario e secondario è 72° = 10 e, per conseguenza, 


L3=Li/m® = 4,8 uH. 
La capacità totale richiesta è 
C,=1/4r2f,2L, = 7800 pF 
e C=C,-C—Co/m? = 7800-10-80 = 7700 pF. 
Questo dimostra che l’effetto delle capacità del transistore è trascu- 
rabile in questo problema. 


Il valore elevato di Qo richiesto può essere realizzato conveniente- 
mente se si adottano maggiori valori dell’induttanza, secondo quanto 
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è mostrato nella figura 31.9. Se si fa uso di questa connessione l’in- 
duttanza totale può essere di 480 uH mentre la porzione tra A e B 
è uguale a Li. La capacità di accordo è allora 770 pF. 


RETI DI ACCOPPIAMENTO PARALLELO-SERIE Qualora si usino i cir- 
cuiti accordati parallelo-parallelo ad alte frequenze, specialmente nel 
caso di stadi in cascata con base comune, il richiesto numero di spire 
negli avvolgimenti secondari può essere molto piccolo e diviene dif- 


Cc 





(b) 


Fig. 31.10. Stadi d’accoppiamento di tipo parallelo-serie. 


ficile avere un buon accoppiamento tra primario e secondario. In 
tali casi è spesso preferibile la connessione parallelo-serie a quella 
parallelo-parallelo. 

Realizzazioni pratiche di questa configurazione sono contenute 
nella figura 31.10. Si è nuovamente fatta l'ipotesi che il coefficiente 
di accoppiamento tra gli avvolgimenti del trasformatore sia pros- 
simo a uno. I circuiti della figura 31.10 possono essere rappresentati 
dal circuito equivalente della figura 31.11 dove tutte le ammettenze 
sono ridotte al secondario del trasformatore. Per semplificare i cal- 





Fig. 31.11. Circuito equivalente della rete di figura 31.10. 
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coli, l’ammettenza d’ingresso di 7, è rappresentata da una condut- 
tanza gis2 în serie con la capacità C;., mentre si trascura la capacità 
Ci d’uscita di T;. Questo è ammissibile finché la larghezza di banda 
è sufficientemente stretta e C,; è piccola. La conduttanza equiva- 
lente di perdita in parallelo a L, è g3. 

La connessione serie di C, C;sa € £;s2 può essere sostituita da una 
connessione equivalente parallelo di C’ e gi (fig. 31.12) con 


C° = CCis3/(C+C;s9) [31.15] 
Liz ca 4rn°f2C"/gisa = 1/4n2f?L2°gisa. [31.16] 
mIo 
mig, 8 La C 8a 


Fig. 31.12. Circuito equivalente approssimato della rete della figura 31.11. 


La larghezza di banda normalizzata B,' è 
By = (m°go1+g12 +82)V/Qog2. [31.17] 
Il rendimento di trasmissione è 
n=4m°g1g2/(M°g+ 82 +82). [31.18] 


Se si ricava 72°g,;dalla [31.17] e lo si sostituisce nella [31.18], po- 
nendo poi dn/dg,= 0, si trova che il massimo rendimento di trasmis- 
sione si ha per 


£2= (B'Qo— VMgi2/2VnQd. [31.19] 
Questo conduce al valore di L, 

L= (QoVn/rfogia)/(BQo= V1). [31.20] 
Il rapporto spire del trasformatore è dato da 

m = gisa(B' Qo—- VnP/4AnQdgo [31.21] 


Il massimo rendimento di trasmissione max è lo stesso del caso pa- 
rallelo-parallelo, dato dall’equazione [31.10]. (Si può infatti dimo- 
strare che l’equazione [31.10] è valida per il caso generale di banda 
stretta e accordo singolo.) Per conseguenza le osservazioni fatte per 
il caso parallelo-parallelo sono ancora valide. 

Se si confrontano le strutture parallelo-parallelo e parallelo-serie, si 
può affermare che ambedue sono ugualmente utili per molti ampli- 
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ficatori a banda stretta con frequenza centrale fissa. Le loro presta- 
zioni saranno però diverse a frequenze distanti dal centro della 
banda, dove non vale più l’approssimazione di banda stretta. Inoltre, 
come si è già detto, la connessione parallelo-serie può essere migliore 
alle alte frequenze per stadi con base comune in cascata, caso in 
cui il circuito parallelo-parallelo richiede induttanze secondarie 
molto piccole. Negli amplificatori con controllo di guadagno, 
inoltre, dove le ammettenze del transistore variano col punto di 
lavoro in continua, il comportamento della struttura parallelo-serie 
differisce di molto da quello del circuito parallelo-parallelo. Se, nel 
circuito della figura 31.9, aumenta la conduttanza d’ingresso di 7), 
aumenta anche la larghezza di banda. Al contrario, un aumento della 
conduttanza di 7) nei circuiti della figura 31.10 produce una dimi- 
nuzione della larghezza di banda. 

Il comportamento del circuito parallelo-serie è diverso da quello 
del circuito parallelo-parallelo anche negli amplificatori con fre- 
quenza centrale variabile. 

L’esempio che segue illustra il progetto di una rete di accoppia- 
mento parallelo-serie. 

Problema. Un circuito parallelo-serie ad accordo singolo è usato 
come rete di accoppiamento tra stadi con base comune che hanno 
go = 107497, gia =2X10-20- e Ci; trascurabile. La frequenza 
centrale è 1,6 MHz e la larghezza di banda a 3 db deve essere 
50 kHz. Si fa l’ipotesi che siano disponibili trasformatori con 
Qo = 100. Progettare la rete. 

Soluzione. Dalla equazione [31.10] si trova che 


Nmax = (1 si 1/3,1)? i) 0,46. 
L’induttanza secondaria è ricavata dall’equazione [31.20]: 
L,=100/[7x1,6x106x2x10-2x(3,1—1)] = 480 yH. 


Il quadrato del rapporto spire del trasformatore è dato dall’equa- 
zione [31.21]: 


m?=[2Xx10-2x(3,1—1)?]/(4x104x10-*) = 0,022. 
Questo dà l’induttanza primaria Li: 
L\=n?L;=10,6 uH. 
La capacità di accordo è 
C= 1/4r°f?L,=21 pF. 


RETI DI ACCOPPIAMENTO MISTE Talvolta vengono anche usate le 
reti di accoppiamento della figura 31.13. In queste i transistori sono 
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connessi in serie o in parallelo a una porzione della capacità di 
accordo. 

Le prestazioni di questi circuiti all’interno della banda passante 
sono simili a quelle dei casi precedenti. Al difuori della banda pas- 
sante però, il loro comportamento è differente e può avvicinarsi a 
quello del caso parallelo-parallelo oppure parallelo-serie a seconda 
del valore del rapporto C/C, e delle impedenze dei transistori. 





UOOÙ 


(c) 


Fig. 31.13. Reti di accoppiamento di tipo misto. 


Queste configurazioni permettono, negli amplificatori con controllo 
di guadagno e negli amplificatori con frequenza centrale variabile, 
la realizzazione di speciali curve larghezza di banda-guadagno op- 
pure larghezza di banda-frequenza centrale. 

Le strutture miste permettono l’adattamento d’impedenza e, per 
conseguenza, una trasmissione ottima di potenza tra stadi successivi, 
senza l’uso di trasformatori. Questa proprieta può essere utile quando 
non si abbiano a disposizione trasformatori con il necessario rap- 
porto di spire. 


STADI AMPLIFICATORI CON FREQUENZA CENTRALE VARIABILE In uno 
stadio amplificatore si può avere la frequenza centrale variabile, 
rendendo variabile o l’induttanza o la capacità della rete di accop- 
piamento. In tali amplificatori è spesso desiderabile mantenere il 
guadagno sensibilmente costante al variare della frequenza centrale. 
Il guadagno tende a cambiare, al variare della frequenza centrale, 
per due ragioni: 4) il massimo guadagno possibile dei transistori di- 
minuisce al crescere della frequenza; 5) le impedenze d’ingresso e 
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d’uscita dei transistori sono funzioni della frequenza. Negli ampli- 
ficatori con frequenza centrale variabile è difficile mantenere una 
trasmissione ottima di potenza tra stadi successivi in un intervallo 
esteso di frequenze centrali usando reti di accoppiamento intersta- 
dio semplici nonché metodi semplici di variazione della frequenza 
centrale. 

Il guadagno può spesso essere mantenuto costante, entro certi li- 
miti, adattando le impedenze alla frequenza più elevata. Allora le 
perdite dovute al disadattamento a frequenze più basse sono com- 
pensate dal maggior guadagno dei transistori. Se questo metodo non 
dà sufficiente equalizzazione del guadagno, si possono introdurre reti 





Fig. 31.14. Amplificatore con frequenza centrale variabile ed equalizzazione 
di guadagno. 


di correzione. Un esempio è illustrato nella figura 31.14. A basse fre- 
quenze centrali, R impedisce a una parte della potenza disponibile di 
raggiungere 7.. A frequenze più elevate, R è cortocircuitata più 
efficientemente da C e una maggiore frazione della potenza dispo- 
nibile raggiunge 7. Le reti di correzione del guadagno general- 
mente introducono una notevole perdita per tutte le frequenze di 
funzionamento, e quindi il loro uso deve essere, se possibile, evitato. 
In generale, quando varia la frequenza centrale, varia anche la 
larghezza di banda. Nel caso parallelo-parallelo (fig. 31.5), la lar- 
ghezza di banda B, può essere scritta 


BPP = (Za +Li2/M°+g1)foV n/Qga [31.22] 


Se l'elemento variabile per l'accordo è il condensatore, l'equazione 
[31.22] può essere riscritta cosi 


BrP__=(g1+ga/m?+1/2nf,L:Q92rf?L Va. [31.23] 


Se si fa l’ipotesi che go1, gi € Qo siano indipendenti dalla frequenza 
centrale, la larghezza di banda varia notevolmente con la frequenza 
centrale. Se invece l’induttore è l'elemento variabile per l'accordo, 
essendo costante la capacità, la larghezza di banda è 


BP°_=(gu+g2/m+2nf,C/Q)Vn/2rC. [31.24] 
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In questo caso, se le perdite dovute a 27foC/Q sono trascurabili, 
la larghezza di banda rimane costante al variare della frequenza 
centrale. 

Con la connessione parallelo-serie della figura 31.10, l’equazione 
[31.17] dà la larghezza di banda 


BP5 = (m°go1+Q0°82/gia+8)foV N/Qog2- [31.25] 
Con C variabile e L costante si ha 
Hi bi? (12°g01+1/472f02L2°gu2+1/2rfoL:Q)2rfL2Vn. [31.26] 


Se predomina il secondo termine in parentesi (questo termine è do- 
vuto al carico rappresentato da 77), la larghezza di banda è costante 
al variare della frequenza centrale. 

Con la connessione parallelo-serie e accordo induttivo, si trova 


Di. ,F (10°g01+472f02C?/g2+27f0C/Qo)Vn/27C. [31.27] 


In questo caso, per avere larghezza di banda costante, occorre ren- 
dere dominante il termine 772g,, e ciò si può ottenere con 7 
grande. 

Se Q è indipendente dalla frequenza si può mantenere costante la 
larghezza di banda normalizzata in tutti i casi, rendendo predomi- 
nante il terzo termine in parentesi, cioè il termine di perdita. Que- 
sto implica una riduzione notevole del rendimento di trasferimento. 

La discussione svolta è stata condotta trascurando la dipendenza 
dalla frequenza delle impedenze d’ingresso e d’uscita del transistore. 
In realtà questa dipendenza non è trascurabile se la frequenza cen- 
trale varia in un campo molto ampio. Del resto, anche Q è fun- 
zione della frequenza. L’analisi precedente, quindi, va considerata 
qualitativa. 


Stadi amplificatori con reti ad accordo doppio 


STRUTTURE DELLE RETI DI ACCOPPIAMENTO La prestazione delle 
reti di accoppiamento ad accordo doppio sono superiori a quelle 


M C, 
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Fig. 31.15. Circuiti doppiamente accordati con accoppiamento induttivo e 
capacitivo. 
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delle reti ad accordo singolo; la loro risposta in frequenza entro la 
banda passante può essere resa più piatta, hanno un taglio più netto 
ai bordi della banda e una maggiore attenuazione delle frequenze 
indesiderate. 

Due circuiti accordati possono essere accoppiati tra di loro in un 
certo numero di modi per formare una rete ad accordo doppio. 





Fig. 31.16. Circuito parallelo-parallelo con accoppiamento induttivo e circuito 
parallelo-serie con accoppiamento capacitivo. 


Nella figura 31.15, per esempio, sono dati circuiti con accoppia- 
mento induttivo e capacitivo. Esattamente come nel caso dei circuiti 
ad accordo singolo, le terminazioni (cioè generatore e carico, ov- 
vero T; e 7.) possono essere connesse alla rete di accoppiamento 
in parallelo o in serie. La figura 31.16 mostra, ad esempio, un cir- 
cuito parallelo-parallelo con accoppiamento induttivo e uno paral- 
lelo-serie con accoppiamento capacitivo. 

Il circuito parallelo-parallelo con accoppiamento induttivo è quello 
più usato’ e sarà l’unico discusso nel seguito. Le prestazioni e il 
progetto delle altre strutture sono deducibili in modo analago. 






000000 





Fig. 31.17. Circuito equivalente della rete parallelo-parallelo con doppio ac- 
cordo. 
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ANALISI DI UN CIRCUITO AD ACCORDO DOPPIO La figura 31.17 illu- 
stra il circuito equivalente della rete della figura 31.16(a). Si fa l’ipo- 
tesi che le induttanze L; e L, abbiano lo stesso Qs' senza carico (0Qo) 
e che le conduttanze di perdita in parallelo siano gi(=1/27foL100) 
e g.(=1/27f,L.Qo) rispettivamente. Se si raggruppano le indut- 


I ol 
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Fig. 31.18. Circuito equivalente della rete della figura 31.17. 


tanze e le capacità, si ottiene il circuito equivalente semplificato 
della figura 31.18, in cui 


G1=g01t+81 [31.28] 
G,= g2+82 [31.29] 
C= Ca +C; [31.30] 
C:=Ca+C7. [31.31] 
Nell’analisi che segue si farà uso dei coefficienti x e y definiti da 
Gi=2g1 [31.32] 
G.= Y82. [31.33] 


Quindi i Qy' del primario e del secondario, con carico, possono essere 
scritti rispettivamente 


Q = Q0/x [31.34] 

Q:=Qo/y. [31.35] 
La potenza disponibile all'uscita di T; è 

P,=|1o|?/4ga- [31.36] 


La potenza utile trasmessa a 7, è 
P.=|V2l?g4a. [31.37] 
Per conseguenza il rendimento di trasmissione è 


n=P./P,=4g018g:2|V2/1|}= 
=4g01g12|221|°, [31.38] 
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dove 22; è l’impedenza di trasferimento diretta a circuito aperto 
della rete della figura 31.18. 


Nella bibliografia ’** si trova il calcolo di |22;| che conduce a 

sio a e e I 

(1+4?)(G1G,)"{1-[2(u°—D/2)/(1+p2)?]02+[1/(1+w2)?]0t}"° 
[31.39] 


za] = 


dove u=k(Q;0,)"”, essendo £ il coefficiente di accoppiamento tra 
Li e La, 


b=Q:/Q0:+0:/01, 
p=(Q:103)""(f/fo-fo/f) = 2(Af/fo)(Q:03)"?. 
Si definisce il fattore di forma 0 
0=2(u°—b/2)/(1+p?). [31.40] 
La definizione di 0 come fattore di forma è giustificata dal fatto 
che configurazioni con lo stesso 9 hanno risposte, in funzione della 
frequenza normalizzata, che sono simili, purché si usi la variabile 
[P/(1+p?)"°] come frequenza normalizzata. Questo appare chiaro 
se si riscrive l’equazione [31.39] nella forma 
|za|= —__ttrr___ ur : 

(1+2)(G,G)""{1—[0/(1+p?)]e?+[1/(1+ p2)?]0*}" 

[31.41] 


0=0 corrisponde al caso di accoppiamento di transizione (risposta 
piatta al massimo). Il caso di sovraccoppiamento corrisponde a 
0>0, mentre 9<0 è il caso di sottoaccoppiamento. 

Il valore di |221| alla frequenza centrale è 


1221 ]1=n = #/(1+ #d)(G{Ga)!?. [31.42] 


Se si sostituisce l’equazione [31.42] entro la [31.38] si può trovare 
il rendimento di trasmissione a metà banda 


n= 4g0gal?/(1+12)?G Ga. [31.43] 


La larghezza di banda normalizzata B,' è determinata partendo 
dall’equazione [31.41] e ponendo 


1-[0/(1+22)]ox?+[1/(1+)?]at=n+1, [31.44] 


dove pn è il valore di p alle frequenze di taglio. Se si usa l’approssi- 
mazione 


Pn = Bn (QQ), [31.45] 
l'equazione [31.44] può essere scritta cosi 


Q:°Q:(B:)*/(1+p?)?—00Q:0:(Bx)?/(1+4w)-n=0. [31.46] 
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Se si fa uso delle equazioni da [31.32] a [31.35] e della [31.40], le 
equazioni [31.43] e [31.46] possono essere scritte in funzione delle 
costanti note Oo, B,' e 0: 
n=4(2-0)(x2+y?+0xy)(x-1)(y-1)/(x+y)* [31.47] 
0‘(B,°)*—[0/(2—0)]Q0°(Bn)}(x+y)?—[n/(2-0)](x+y)*= 
=F(x,y)=0. [31.48] 
Il massimo rendimento di trasmissione realizzabile dati Qo, Bn € 


0, si ottiene rendendo massima l’espressione [31.47] con il vincolo 
[31.48], cioè scrivendo 


8n/5x+\8F/5x=0 [31.49] 
6n/5y+X\8F/5y=0. [31.50] 
Se ne ricava la seguente semplice condizione per il massimo valore 
di n: 
x=). [31.51] 
COMPONENTI CIRCUITALI E TRASMISSIONE DI POTENZA Se si sosti- 
tuisce l'equazione [31.51] nella [31.48] si ottiene 


x=y=[QBx(2-0)"/2n'"][1+02/4n)""—0/2n'"]!?. [31.52] 
Si possono ora determinare i valori degli elementi del circuito 
nonché il massimo rendimento di trasmissione. Si ottiene 


&1= Qo1/(x-1) [31.53] 
82= ga/(x-1), [31.54] 
e, per conseguenza, i valori delle induttanze saranno 
I = (a- 1)/27foQogo [31.55] 
Li = (a- 1)/2rfoQogiz- [31.56] 
Il coefficiente di accoppiamento è 
k=(x/Qo)[(2+0)/(2-0)]"?. [31.57] 


Se si indica con kr il coefficiente di accoppiamento di transizione 
(ovvero di accoppiamento critico, perché x=y richiede che sia 
Q:= Q)), kr essendo uguale a 1/Q,=1/0), si potrà scrivere 


R/Rr=[(2+0)/(2-0)]"?. [31.58] 


Se si sostituisce l'equazione [31.52] nella [31.47] si trova che il 
massimo rendimento di trasmissione è il seguente 


Nmax (1--02/4)(1-1/x)?= 


=(1-02/4){1-[2Vn/QB:(2-0)"]/[(1+02/4n)!"— 
—0/2Vn]"}. [31.59] 
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Per un dato fattore di forma @ e per un dato valore di 72, )mar è 
grande se il prodotto QB, è grande. Questo risultato è qualitati- 
vamente simile a quello ottenuto nel caso di accordo singolo. 

È interessante analizzare l’effetto del fattore di forma 0 su max 
La forma della curva di risposta in frequenza, in molte applicazioni, 
non è di primaria importanza, purché siano soddisfatte le prescri- 


max In dp > 





=20 16 =12 -08 —-04 0 0,4 0,8 


0——> 


Fig. 31.19. mmax in funzione di 0 per diversi valori di B';Qo. 


zioni di B,' e vi sia buona selettività (che non dipende fortemente 
da @). Per conseguenza interessa essenzialmente il valore di 0 che 
rende massimo ?max per dati 7, B, e Qo. Disgraziatamente questo 
calcolo è piuttosto complesso, e perciò si è rappresentata grafica- 
mente nella figura 31.19 la dipendenza di max da 0, col prodotto 
B1Qo come parametro. 

Si osserva che l'accoppiamento di transizione (0=0) non dà, in 
generale, la massima trasmissione di potenza a metà banda. Il mas- 
simo valore di max si ottiene con accoppiamento inferiore a quello 
critico (9<0). Questo massimo non è molto pronunciato se B,'Qy è 
grande e quindi, se ciò si verifica, si può usare l'accoppiamento di 
transizione senza seri svantaggi. La situazione, però, è molto diversa 
per piccoli valori di By'Q: malgrado che in tali casi il rendimento di 
trasferimento sia sempre piuttosto basso, la perdita nella trasmissione 
con sottoaccoppiamento è considerevolmente più piccola di quella 
del caso di accoppiamento di transizione. Quindi, per bassi valori 
del prodotto BO, si devono usare circuiti sottoaccoppiati ovun- 
que sia possibile. 
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COMPONENTI CIRCUITALI E TRASMISSIONE DI POTENZA; ACCOPPIAMENTO 
DI TRANSIZIONE Nel caso di accoppiamento di transizione 0 = 0 
e l'equazione [31.52] diviene semplicemente 


xr= QBy/VIVa. [31.60] 

I valori delle induttanze sono ora 
L= (QoBy/V2Vn-1)/2rf0Oogo [31.61] 
L= (QBx/V2Vn-1)/2nf0Qoga. [31.62] 


Il coefficiente di accoppiamento è 
k=kr=x/Q=By/V2Vn. [31.63] 
Il massimo rendimento di trasmissione diviene 


Mnaxr= (1- V2Vn/QoB#). [31.64] 


TRASMISSIONE DI POTENZA NELLE RETI AD ACCORDO SINGOLO E DOPPIO 
È utile confrontare il massimo rendimento di trasferimento di stadi 
amplificatori ad accordo singolo e doppio per uguali valori di B,'Qo. 
Questo confronto è significativo, evidentemente, soltanto se non in- 
teressa avere una selettività molto pronunciata. Poiché l’equazione 
[31.59] è molto complicata, si può confrontare facilmente solo il 
caso di accordo singolo con quello di accordo doppio, con accop- 
piamento di transizione. Secondo le equazioni [31.10] e [31.64] i 
rendimenti di trasmissione sono uguali se 


Vn/BxQ,=V2Vn/BQo, [31.65] 
quindi i 
n=4. [31.66] 


Questo corrisponde a una banda a 7 db. Se la larghezza di banda 
è definita con 7<4, il trasferimento di potenza della rete di accop- 
piamento con accordo singolo è maggiore. Se invece interessa una 
larghezza di banda per 2>4, la rete ad accordo doppio, con accop- 
piamento di transizione, ha trasmissione di potenza migliore. Si deve 
però notare che, usando circuiti ad accoppiamento doppio sottoac- 
coppiati, è spesso possibile ottenere una trasmissione di potenza su- 
periore a quella di un circuito ad accordo singolo anche se n<4. 


CIRCUITI AD ACCORDO DOPPIO REALIZZABILI IN PRATICA La discus- 
sione sui circuiti di accoppiamento ad accordo singolo e doppio ha 
dimostrato che banda stretta e buona trasmissione di potenza pos- 
sono essere realizzate soltanto se si hanno valori elevati di Qo. Poi- 
ché è difficile raggiungere elevati valori di Qo con piccole indut- 
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tanze, è vantaggioso usare grandi induttanze con opportune prese 
intermedie anziché piccole induttanze. La figura 31.20 mostra un 
circuito pratico del tipo parallelo-parallelo che usa questo metodo 
per raggiungere un @ effettivo elevato. 





Fig. 31.20. Uso di grandi induttori con prese intermedie per aumentare Qo. 


ESEMPIO DI PROGETTO Problema. Progettare un circuito ad ac- 
cordo doppio da usare come rete di accoppiamento tra due stadi 
successivi con emettitore comune, che abbiano gi = 10-4Q7!, g2= 
= 10-50! e capacità trascurabili. La frequenza centrale sia 2 MHz 
e la larghezza di banda a 6 db, 40 kHz. Il fattore di accoppiamento 
debba essere £# = £r/2. Si supponga che siano disponibili trasforma- 
tori con Qo= 100. : 


Soluzione. L’equazione [31.58] dà il fattore di forma @ corrispon- 
dente a &# = kr/2 


0=—-1,2. 


Con l’equazione [31.52] si calcola x: 


x=[(100x2x10-2x V3,2)/(2Xx V3)]{ [1+1,44/(4x3)]! + 
+1,2/(2x V3)} "= 
= 1,6; 
Nmax è dato dall’equazione [31.59]: 
Nmax = (1-1,44/4)(1-1/1,6)?=0,09. 


LI 


Il rendimento di trasmissione è molto basso (si ha una perdita di 
circa 11 db nella rete di accoppiamento) ‘a causa della banda rela- 
tivamente stretta. 

Le equazioni [31.55] e [31.56] dànno le induttanze 


L,=(1,6—1)/(27x2x106x102x10-4) = 4,8 uH 
L,= 0,48 uH. 


In pratica si userà il circuito della figura 31.20 in cui L, e L, sono 
le porzioni delle induttanze tra l'estremo inferiore e la presa centrale. 
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32. OSSERVAZIONI SUGLI STADI AMPLIFICATORI A BANDA LARGA 


Si è già detto che le conduttanze e le impedenze dei transistori sono 
funzioni della frequenza. I metodi di progetto degli amplificatori a 
banda stretta erano basati sull'ipotesi che la variazione delle impe- 
denze dei transistori fosse trascurabilmente piccola in tutto l’inter- 
vallo utile di frequenza. Negli amplificatori a banda larga, l’effetto 
sul guadagno e sulle impedenze proprie dei transistori della varia- 
zione dei parametri dei transistori diviene rilevante. In tali casi è 
necessario utilizzare dispositivi correttori per ottenere risposte in 
frequenza che eliminino la dipendenza dei parametri dei transistori 


Fig. 32.1. Amplificatore con equalizzatore di frequenza. 


dalla frequenza. La necessità di dispositivi correttori per ottenere 
una certa risposta in frequenza dipende dal tipo di transistore usato, 
dalla sua inserzione e dalla frequenza centrale. 

Le tecniche che si possono adottare per compensare le variazioni 
dei parametri dei transistori sono molte. La figura 32.1 mostra un 
circuito accoppiato ad accordo singolo con rete di compensazione 
RC. Senza la compensazione l’attenuazione alle alte frequenze sa- 
rebbe maggiore che alle basse. La resistenza R, non shuntata a 
bassa frequenza, introduce una attenuazione aggiuntiva a bassa fre- 
quenza, senza incidere molto sulla risposta ad alte frequenze. L’at- 
tenuazione a bassa frequenza può anche essere aumentata usando 
una trappola accordata a una frequenza più bassa della banda pas- 
sante. Una sola trappola può essere usata per compensare la diffe- 
renza tra l’attenuazione a bassa e alta frequenza di parecchi stadi 
in cascata. 

Si deve notare che se le tecniche di “sagomatura della banda” per- 
mettono la compensazione delle proprietà dei transistori che dipen- 
dono dalla frequenza, esse possono anche essere usate per rendere 
deliberatamente non simmetrica la forma della banda, qualora lo si 
desideri. 

Per amplificatori a banda stretta si usò l’approssimazione della 
[31.1]: si deve però ricordare che questa approssimazione non è 
valida per frequenze lontane dalla frequenza centrale (fig. 31.2). 
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33. AMPLIFICATORI ACCORDATI A MOLTI STADI 


I paragrafi precedenti erano dedicati all’analisi e al progetto degli 
stadi amplificatori. In generale però il progettista ha dati di partenza 
che presuppongono le prestazioni complessive dell’amplificatore, de- 
finite quasi sempre dalla larghezza di banda, dalla frequenza cen- 
trale, dal guadagno. È allora possibile determinare sistematicamente 
nel modo seguente le prescrizioni da imporre ai singoli stadi. 

Per prima cosa si sceglie il tipo di transistore da usare. Si può 
valutare (cfr. $ 35)) oppure misurare il valore approssimato del mas- 
simo guadagno che il transistore può dare alla frequenza centrale. 
Se si divide il guadagno totale richiesto (in decibel) per il guada- 
gno calcolato per stadio, si determina il numero di stadi necessari. 

In secondo luogo si considera la larghezza di banda. Se è assegnata 
la banda By dell’intero amplificatore, questo vuol dire che alle due 
frequenze che definiscono i limiti della banda passante, il guadagno 
di potenza di tutto l'amplificatore deve essere 1/(N+1) volte il 
guadagno alla frequenza centrale. Se si usano M reti di accoppia- 
mento accordate e se si decide di fare tutti gli stadi identici, gli 
stadi singoli saranno caratterizzati da 


n=(N+1)/{-1, [33.1] 


Una volta noto n, si possono progettare singoli stadi. 

Sono anche spesso molto utili le seguenti formule approssimate 
che legano la banda a 3 db di un amplificatore a molti stadi, che 
abbia M reti di accoppiamento accordate, alla banda a 3 db di un 
singolo stadio. Per stadi ad accordo singolo sincroni si ha: 


banda individuale = 1,2V MX banda complessiva. 


Per stadi sincroni accordati con accoppiamento di transizione si ha 


banda individuale = 1,1VMXbanda complessiva. 


Ambedue le formule costituiscono una buona approssimazione per 
M>2. 

In molti casi ci sono ragioni per non usare stadi identici. Per esem- 
pio, può essere difficile ottenere la banda complessiva desiderata 
usando stadi identici ad accoppiamento singolo con buon rendi- 
mento di trasmissione, mentre si perderebbe troppo usando stadi 
tutti con accordo doppio. È allora opportuno progettare alcuni 
stadi con circuiti ad accordo singolo e altri con accordo doppio. 
La grandezza (N+1) che definisce la larghezza di banda dell’am- 
plificatore può essere distribuita tra gli stadi amplificatori come si 
vuole. 

Negli amplificatori con controllo di guadagno e negli amplifica- 
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tori limitatori, le conduttanze e le capacità dei transistori cambiano 
al variare del guadagno. Ciò può dare variazioni indesiderate della 
larghezza di banda e della frequenza centrale. Questi effetti pos- 
sono essere evitati progettando le reti di accoppiamento, adiacenti 
agli stadi con controllo di guadagno, in modo che siano reti a banda 
larga senza selettività apprezzabile, e ottenendo la selettività da reti 
di accoppiamento connesse a stadi con tensioni e correnti di pola- 
rizzazione costanti. Quindi si può ottenere un amplificatore con la 
selettività concentrata in una o due reti di accoppiamento (spesso 
estremamente complesse). 

In molti casi è assegnata la forma esatta della risposta in frequenza 
dell’amplificatore. È difficile indicare un procedimento generale di 
progettazione valido in questi casi. Il progettista analizzerà la risposta 
complessiva richiesta e, ricordando che essa è il prodotto delle ri- 
sposte in frequenza delle singole reti di accoppiamento, determinerà 
quali risposte singole sono necessarie. Per esempio, una risposta re- 
lativamente piatta entro la banda passante può essere ottenuta usando 
stadi con risonanze sfalsate oppure stadi ad accordo singolo in con- 
nessione con stadi ad accordo doppio sovraccoppiati. 


34. REAZIONE INTERNA E NEUTRALIZZAZIONE 


La reazione interna e i suoi effetti 


I transistori sono dispositivi n0n unilaterali. Per tutte e tre le in- 
serzioni di un transistore, se si applica una eccitazione ai terminali 
d’uscita, si ottiene una risposta all'ingresso; in altre parole il tran- 
sistore ha una reazione interna. La natura non unilaterale del tran- 
sistore si manifesta col fatto che gli elementi di matrice 212, Y12, P12 
€ £g:2 non sono nulli. Questi elementi di matrice rappresentano 
aspetti diversi della reazione interna. 

La reazione interna dà, negli amplificatori a transistori accordati, 
alcuni fenomeni indesiderati. a) Le impedenze d’ingresso e d’uscita 
(o le ammettenze) degli amplificatori a transistori sono funzioni 
delle impedenze (o delle ammettenze) del carico e della sorgente, 
rispettivamente. Per conseguenza i metodi di progetto degli amplifi- 
catori accordati, sviluppati nei paragrafi precedenti, debbono essere 
considerati approssimati. 

b) Per certe impedenze del carico (o della sorgente) l’impedenza 
d’ingresso (o d’uscita) di un amplificatore a transistori può avere 
una componente reale negativa. Se si connette all’ingresso (o all’u- 
scita) una rete accordata, il circuito può oscillare anche se non si 
applica reazione positiva esterna. Tale comportamento è comune ai 
circuiti a tubi ad alta frequenza, dove la reazione interna è fornita 
dalla capacità griglia-placca. 
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La discussione seguente è dedicata ad alcuni possibili effetti inde- 
siderati della reazione interna e alla loro eliminazione. 


Impedenze (ammettenze) riflesse 


La figura 34.1 rappresenta schematicamente un transistore chiuso 
su un generatore di impedenza Z, e su un carico di ammettenza Y1. 
La tabella 3 in appendice permette di esprimere l’impedenza d’in- 
gresso Z; e l'’ammettenza d’uscita Y, nella forma seguente: 


Zi = hi — b12hx1/(b22.+ Y)) [34.1] 
Y,= baz bi2zbn/(bunt+Zd. i [34.2] 





Fig. 34.1. Transistore alimentato e caricato. 


Il secondo termine del secondo membro delle espressioni [34.1] e 

[34.2] può essere chiamato la componente “riflessa” dell’impedenza 
d’ingresso e dell’ammettenza d’uscita, rispettivamente. È evidente 
che, se 41 fosse zero, le componenti riflesse si annullerebbero. 

Il problema delle impedenze e ammettenze riflesse può diventare 
molto complesso negli stadi amplificatori accordati ad alta fre- 
quenza, per le seguenti ragioni: 

a) Ad alta frequenza i parametri dei transistori sono complessi e 
dipendono dalla frequenza. Per conseguenza le componenti riflesse 
sono anch’esse complesse e dipendenti dalla frequenza ed è quindi 
difficile tener conto del loro effetto nei calcoli di progetto. 

b) La rete di accoppiamento interstadio comprende in generale 
uno o più circuiti risonanti; per conseguenza le componenti dell’im- 
pedenza e dell'’ammettenza riflesse presentano anch’esse effetti di 
risonanza (cfr. figg. 34.2 e 34.3 che forniscono il grafico delle com- 
ponenti dell’impedenza d’ingresso e d’uscita di un transistore con 
emettitore comune chiuso su circuiti accordati in parallelo). In altre 
parole, in un amplificatore a molti stadi, la reazione interna è causa 
di un accoppiamento non desiderato tra circuiti accordati all’in- 
gresso e all'uscita di uno stadio amplificatore. 

Gli effetti pratici dell’impedenza riflessa sono: a) la risposta in fre- 
quenza degli amplificatori accordati è distorta e diventa non sim- 
metrica; 2) la messa a punto di amplificatori a molti stadi può 
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diventare difficoltosa perché l’accordo di uno stadio influisce sul- 
l'accordo degli altri. 

Queste difficoltà di messa a punto possono essere minimizzate negli 
amplificatori ad accordo singolo sincroni iniziando la messa a punto 
dell'accordo dell'ultimo stadio e proseguendo con gli stadi prece- 
denti, e ripetendo poi nuovamente tutto il procedimento. Dopo due 


Resistenza in parallelo (Q) 
Capacità in parallelo (pF) 





200 400 600 800 1000 


fin kHz > 


Fig. 34.2. Impedenza d’ingresso di stadio con emettitore comune avente im- 
pedenza di carico con risonanza parallelo. 


allineamenti completi l'amplificatore si può considerare a punto. 
D'altra parte, nel caso di amplificatori a larga banda con risposte alla 
frequenza complicate (consistenti a volte di stadi a risonanze sfal- 
sate) il problema della messa a punto può diventare molto serio. 

Il problema delle impedenze riflesse può essere semplificato da 
un’attenta progettazione. Le equazioni [34.1] e [34.2] mostrano che 
la componente riflessa può essere ridotta se Y, e Z, sono grandi. 
Un metodo possibile per ridurre l’effetto delle impedenze riflesse è 
quello di avere un opportuno disadattamento tra gli stadi. Per di 
più, qualora ciò non sia in contrasto con le altre caratteristiche ri- 
chieste all’amplificatore, è vantaggioso che le reattanze della rete di 


Resistenza in parallelo (KQ) 
Capacità in parallelo (pF) 
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Fig. 34.3. Impedenza d'’uscita di stadio con emettitore comune avente impe- 
denza del generatore con risonanza parallelo. 
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accoppiamento siano considerevolmente più piccole delle reattanze 
dei transistori adiacenti. In questo modo le reattanze dei transistori 
non hanno praticamente alcuna influenza sulla frequenza centrale e 
sulla forma della banda. Questi provvedimenti però riducono il 
guadagno e il rendimento di trasmissione. 

Le impedenze riflesse possono essere eliminate con la neutralizza- 
zione. Questo metodo sarà discusso successivamente (pp. 213 sgg.). 


Stabilità degli amplificatori accordati 


Un amplificatore a transistori può diventare instabile se la com- 
ponente reale dell’impedenza (o ammettenza) d’ingresso o d’uscita è 
negativa. Per determinare le condizioni sotto le quali ciò può veri- 
ficarsi, si esaminerà il comportamento di queste impedenze in fun- 
zione delle impedenze del generatore e del carico.” 

L’impedenza d’ingresso del transistore è data dall’equazione [34.1]. 
Ad alta frequenza le grandezze contenute in questa equazione sono 
complesse e possono essere separate nelle componenti reali e imma- 
ginarie. Si potrà cioè scrivere 


bi1=bua+tibur [34.3] 
ha, = b22r+jP221 [34.4] 
b1221 = Pm = bma+9Pmi [34.5] 
Y,= Gi+jBi [34.6] 
Z,= R+jX,, [34.7] 


dove gli indici R e / indicano rispettivamente le componenti reali 
e immaginarie. La componente reale R; dell’impedenza d’ingresso è 


Ri= bin [mr(h22r+ G)+bmr(b22r+B)]/[(b22r+Gi)?+(b22+B)?]; 


[34.8] 
R; si annulla se 


biir(b22r+G1)?+b11r(h22r+B1)?— bmr(b22r+G1) — Pmr(b2ar+B)=0. 
[34.9] 


Si può ora definire un “piano dell’ammettenza Y, di carico” o, in 
altre parole, un sistema di coordinate in cui l’asse delle ascisse è 
l’asse di G, e quello delle ordinate è l’asse di B; (cfr. fig. 34.4). 
L’equazione [34.9] rappresenta un cerchio in questo piano. Il cer- 
chio è il luogo dei punti che annullano R;. È facile costatare che se 
hiir è positiva (come accade generalmente per gli amplificatori a 
transistori), la regione esterna al cerchio rappresenta i valori di Y; 
per cui R; è positiva. Per valori di Y all’interno del cerchio, R; è 
negativa e, per conseguenza, l’interno del centro è una regione di 
potenziale instabilità. 
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Si può anche vedere che, per il caso della figura 34.4, il pericolo 
d’instabilità esiste soltanto per valori positivi di B,, cioè per suscet- 
tanze di carico capacitive, purché la conduttanza di carico sia po- 
sitiva. Inoltre, se G; è maggiore del valore Gw (cioè se il transistore 
è “caricato” a sufficienza), R; non può diventare negativa qualunque 
sia il valore di B.. 





Fig. 34.4. Luogo dei punti d’impedenza d’ingresso immaginaria pura nel piano 
dell’ammettenza di carico. 


Per mezzo dell'equazione [34.9] si possono determinare le coordi- 
nate a; e 8; del centro del cerchio nonché il suo raggio p;. Si trova 


(fi ma/2hiin— bar [34.10] 
bi 2 bmr/2hi1n- 22 [34.11] 
pi | Pm |/2buxr. [34.12] 


Si può analizzare analogamente l’ammettenza d’uscita Y,. Si trova 
che la parte reale dell'’ammettenza d’uscita, cioè la conduttanza 
d’uscita G,, si annulla su un cerchio nel “piano dell’impedenza della 
sorgente (Z,)”. Il raggio del cerchio e le coordinate del centro 
sono 


Go = Pmr/2han-bur [34.13] 
Bo = bmr/2ha2n- Pu [34.14] 
Po = |m|/2h22r- [34.15] 


Anche qui, se d,.r è positiva (cosa generalmente vera per i transi- 
stori), l'interno del cerchio è una regione di potenziale instabilità. 

Si deve sottolineare che, anche se R;<0 e G,<0 quando Y, e Zy 
cadono all’interno dei rispettivi cerchi, questo 20m implica che il 
circuito sia necessariamente instabile; questo fatto indica solo una 
potenziale instabilità. Per esempio, se G, è negativa e il transistore 
è caricato all’uscita con un circuito accordato in parallelo che abbia, 
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in risonanza, una conduttanza Gi, è necessario, perché si abbia oscil- 
lazione, che G:< [Go]. 

I parametri dei transistori, l'impedenza del generatore e l’impe- 
denza del carico sono funzioni della frequenza, quindi la posizione 
dei cerchi di impedenze d’ingresso e d’uscita puramente reattive 
varia con la frequenza. La chiusura di un amplificatore su certe im- 


Bi/2rfyCe 





Fig. 34.5. Cerchi d’impedenza d’ingresso immaginaria nel piano dell’ammet- 
tenza di carico per un transistore inserito con emettitore comune (= f/fay). 


pedenze può portare a potenziale instabilità ad alcune frequenze, 
mentre per altre frequenze può darsi che ci si trovi nella regione 
di stabilità. 

La figura 34.5 mostra i cerchi di impedenza d’ingresso puramente 
reattiva per un transistore nell’inserzione con emettitore comune 
per il seguente insieme di parametri: a» = 0,99, 7» =750, re= 25 0. 
I cerchi sono tracciati per vari valori del parametro p= (f/far), 
cioè della frequenza normalizzata. Anche il piano dell’ammettenza 
di carico è normalizzato: le variabili sono G1/27faC. e B1/2TfaC. 
dove fa» è la frequenza di taglio a, e C. è la capacità di collettore. 

Questa famiglia di curve mostra che, al crescere della frequenza, i 
cerchi si spostano gradualmente nella direzione del semipiano di si- 
nistra. Quando f diviene una frazione non trascurabile di fa» (se- 
condo la figura 34.5 all'incirca per f/fa» = 0,18), il cerchio è intera- 
mente nel semipiano di sinistra. Questo significa che ad alta fre- 
quenza non c’è potenziale instabilità per conduttanze di carico po- 
sitive. In altre parole, ad alta frequenza l'amplificatore è incondizio- 
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natamente stabile per carichi passivi. Si vede anche che a bassa 
frequenza, dove parti del cerchio sono nel semipiano di destra (am- 
mettenze di carico passive), la potenziale instabilità si ha soltanto per 
valori negativi di B; cioè per ammettenze di carico induttive. 
Semplici considerazioni geometriche basate sugli insiemi di equa- 
zioni da [34.10] a [34.12] oppure da [34.13] a [34.15] mostrano 
che la condizione che l'amplificatore deve soddisfare affinché sia 
stabile per tutte le ammettenze (impedenze) passive del carico e 
della sorgente è 

|om|+Pmr<2011r0228- [34.16] 


Se questa disuguaglianza è soddisfatta, il cerchio giace interamente 
nel semipiano di sinistra. 

Se si usa la disuguaglianza [34.16] e l’espressione di parametri del 
transistore ricavata nel capitolo 2, si può approssimativamente de- 
terminare, in funzione di detti parametri, la massima frequenza alla 
quale, per le varie inserzioni del transistore, può esservi potenziale 
instabilità. Per l’inserzione con emettitore comune si trova poten- 
ziale instabilità per 

f/far E Te/2ry. [34.17] 


Se, per esempio, r:= 25 Q e ry/=100 Q, l'amplificatore non può 
essere instabile a frequenze maggiori di (far/8). 

Le inserzioni con base o collettore comune hanno maggior ten- 
denza all’instabilità. Si trova che esse sono potenzialmente instabili 
fino a frequenze superiori a fap. 

La precedente discussione permette di giungere a molte conclu- 
sioni, che debbono essere tenute presenti nella progettazione degli 
amplificatori accordati. 

a) La potenziale instabilità è presente solamente fino a una frazione 
di fa» se si usa il circuito con emettitore comune. Ad alte frequenze 
questa inserzione è incondizionatamente stabile. Nel caso dei circuiti 
con base o collettore comune, l’instabilità può essere presente pra- 
ticamente in tutto l’intervallo di frequenze in cui il transistore am- 
plifica utilmente. 

b) Negli amplificatori accordati, in cui un piccolo spostamento 
della frequenza produce una grande variazione dei valori delle com- 
ponenti immaginarie delle ammettenze della sorgente e del carico, è 
desiderabile avere G:>Guw(cfr. fig. 34.4) e R,>Rw cosi che, anche 
se si cambia la componente immaginaria della terminazione del cir- 
cuito (per esempio durante la sintonizzazione) non c’è pericolo di 
oscillazioni. (Questo significa “disadattare” all’ingresso e all’uscita.) 

c) Secondo l’equazione [34.16] gli amplificatori possono essere sta- 
bilizzati aumentando dir 0 f22r. Questo può essere ottenuto, per 
esempio, inserendo resistori di stabilizzazione nei terminali d’ingresso 
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e d’uscita come è mostrato nella figura 34.6. Ciò, ovviamente, ri- 
duce il guadagno, ma spesso può essere il modo più semplice per 
evitare l’instabilità. 

d) Il transistore può anche essere stabilizzato con la neutralizza- 
zione. Questo procedimento è descritto di seguito. 


Transistore 





Fig. 34.6. Stabilizzatore con resistori. 


Amplificatori neutralizzati 


I problemi causati dalle impedenze riflesse e dalla potenziale insta- 
bilità possono essere eliminati meutralizzando la reazione interna dei 
transistori.‘*”? La neutralizzazione è una tecnica correntemente usata 
nei circuiti a tubi elettronici per alta frequenza per eliminare l’ef- 
fetto della capacità griglia-placca. Questo procedimento consiste 
nell’applicare una reazione esterna a un dispositivo attivo che abbia 
reazione interna, in modo tale che i due effetti di reazione si eli- 
dano. L’insieme neutralizzato è privo di reazione, cioè unilaterale. 

Un dispositivo non unilaterale può essere neutralizzato in molti 
modi. Il funzionamento delle varie strutture neutralizzate può essere 
illustrato con il calcolo matriciale oppure considerando i circuiti 
neutralizzati come ponti bilanciati. 

La figura 34.7(a) mostra uno stadio amplificatore con base comune 
neutralizzato, usato molto spesso.’ Il circuito equivalente della fi- 


asl, 





Fig. 34.7. Amplificatore neutralizzato, con base comune, e circuito equivalente. 
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gura 34.7(2) illustra il funzionamento del circuito. I parametri del 
transistore C., vr» nonché i componenti esterni R e C formano un 
ponte bilanciato, purché sia 

R= kr [34.18] 


C=C./k, [34.19] 


dove & è una costante. Si può usare un qualsiasi valore di & per 
neutralizzare il circuito, ma il guadagno di potenza disponibile del 
circuito neutralizzato sarà massimo se & è prossimo a (7e/ry)!?. 
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neutralizzazione 


Fig. 34.8. Il circuito equivalente della figura 34.7, ridisegnato in forma più 
opportuna. 


Il funzionamento del circuito può essere illustrato facendo riferi- 
mento al circuito equivalente della figura 34.8, che comprende una 
connessione serie-parallelo del transistore e della rete di neutralizza- 
zione. Si può facilmente dimostrare che in questo caso i parametri 
del circuito complessivo, indicati con h;;”, possono essere scritti in 
funzione dei parametri » del transistore, indicati con »;; e della rete 
di neutralizzazione, bi: 


by =bu+hy [34.20] 
ha” = bia+bx7 [34.21] 
ba = hn+hx [34.22] 
h,,'=bn+h2}. [34.23] 


Il circuito sarà unilaterale se 
ha” = b12+h17 =0. [34.24] 
Per conseguenza si deve avere 


bi2= — hi, [34.25] 
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e questo spiega il precedente procedimento per ottenere C e R. 
Si deve notare che il circuito della figura 34.7 è neutralizzato sol- 
tanto alle alte frequenze. La zona di neutralizzazione può essere 
estesa alle basse frequenze ponendo in parallelo a C un resistore R' 

con 
R'=R/ge [34.26] 


dove g. è la conduttanza di collettore del transistore. Questo cir- 
cuito è neutralizzato soltanto per una data polarizzazione continua, 
perché variazioni della tensione di collettore o della corrente di 
emettitore provocano cambiamenti di C. che sbilanciano il ponte. 
Il circuito della figura 34.9 è un amplificatore neutralizzato con 
emettitore comune. Il funzionamento di questo circuito può essere 
discusso partendo dalla rete equivalente della figura 34.10. Il transi- 
store, seguito da un trasformatore invertitore di fase, e la rete di 
neutralizzazione sono connessi in parallelo sia ai terminali d’ingresso 
che a quelli d’uscita. Con questa connessione, i parametri y della 





Fig. 34.9. Amplificatore neutralizzato, con emettitore comune. 


y= 913 3 "Jie 





Fig. 34.10. Circuito che illustra il funzionamento dell’amplificatore della fi- 
gura 34.9. 
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rete complessiva sono la somma dei parametri y delle due reti con- 


nesse in parallelo. Ne consegue che l’ammettenza di reazione della 
rete complessiva è 


Via” = —ViatVi. [34.27] 


Il segno meno dinanzi a y;, è dovuto al trasformatore invertitore di 
fase che segue il transistore. Il circuito è unilaterale se y17 = 0 cioè se 


Vi: = Yi. [34.28] 


Ad alta frequenza y12. è capacitiva e può essere rappresentata (in 
una ristretta banda di frequenza) come il parallelo di un resistore R 


Cc 





Fig. 34.11. Versione semplificata del circuito della figura 34.9. 


e di un condensatore C. Questo porta al circuito della figura 34.9. 
In prossimità di una data frequenza, il parallelo di R e C può essere 
sostituito da un resistore R’ in serie con un condensatore C”. Questa 
connessione è usata spesso perché isola in continua i terminali d’in- 
gresso e d’uscita. L'esperienza dimostra che l’effetto delle impedenze 
riflesse e il pericolo di instabilità sono spesso sufficientemente ridotti 
anche se, come mostra la figura 34.11, si omette la resistenza. La 
capacità di neutralizzazione C è approssimativamente uguale alla 
capacità di collettore C. del transistore se il rapporto spire del tra- 
sformatore invertitore di fase è uno.” 

È possibile progettare altri circuiti neutralizzati, alcuni dei quali 
sono a volte impiegati. La figura 34.12 mostra alcune configurazioni 
possibili. 

Tutte le strutture neutralizzate sono sensibili alle variazioni della 
polarizzazione continua. Fsse sono valide solamente in un limitato 
intervallo di frequenze, poiché il progetto delle reti di neutralizza- 
zione è generalmente basato su approssimazioni piuttosto grossolane 
dei parametri di reazione del transistore. 


35. GUADAGNO DI POTENZA DEGLI AMPLIFICATORI ACCORDATI 


La figura 34.1 mostrava un amplificatore a transistori comandato 
da un generatore di impedenza interna Z,(Z,=R,+jX,) che ali- 
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menta un’ammettenza di carico Y:(Y:=G.+jB;). Il guadagno di 
trasduzione è definito come la potenza trasmessa al carico divisa per 
la potenza resa disponibile dal generatore. Il guadagno di trasdu- 
zione G, è 


G.=4|h212RoGi/|(b11+Zo)(h2+Y)—-h2hbn |. [35.1] 


A bassa frequenza si può fare l’ipotesi che i parametri del transi- 
store e le impedenze su cui è chiuso non abbiano sfasamento e quindi 





Fig. 34.12. Altri circuiti neutralizzati. 


si può trovare il massimo valore Gim di G: (Gm = massimo guadagno 
di potenza possibile), nonché i valori di R, = Z, e Gr= Y1 ad esso as- 
sociati. 

La situazione è diversa nel caso degli amplificatori accordati. Si è 
notato che, se si hanno terminazioni opportune, l'amplificatore a 
transistori può oscillare in assenza di reazione esterna. Poiché l’oscil- 
lazione corrisponde a guadagno di potenza infinito, si deve conclu- 
dere che, nella regione di potenziale instabilità, si possono ottenere 
valori del guadagno di potenza comunque elevati. Ne consegue che 
il concetto di massimo guadagno di potenza non è molto utile, 
quando si abbia a che fare con configurazioni potenzialmente in- 
stabili. 

È d’altra parte possibile calcolare il massimo guadagno di potenza 
possibile per frequenze ove la configurazione del transistore sia in- 
‘ condizionatamente stabile. Si ha perciò, per uno stadio con emetti- 
tore comune‘ 


Gim = (0,035/f2) (fan /rv'C)). [35.2] 
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Questa espressione è valida approssimativamente per transistori a 
giunzione con resistenza diffusa di base 7» costante (transistori a 
giunzione a lega), nell'intervallo di frequenze 0,05 fan <f<2fm. L’e- 
quazione [35.2] è anche una buona approssimazione per il massimo 
guadagno di potenza di un amplificatore neutralizzato con emetti- 
tore comune, nell’intervallo di frequenze di potenziale instabilità. 
Si vede che il guadagno con emettitore comune diminuisce col 
quadrato della frequenza di lavoro, è proporzionale a fa ed è inver- 
samente proporzionale al prodotto (rv C.). L'espressione (fan/rs' Co) 
è quindi spesso indicata col nome cifra di merito del transistore. 
L'espressione [35.2] non è valida per transistori a giunzione otte- 
muta per accrescimento, in cui 2° è complessa e funzione della fre- 
quenza (cfr. cap. 2). Per tali transistori nell'inserzione con emetti- 
tore comune” 


Gim = (0,03/f")[far!*/Ce(ro're)""], [35.3] 


dove ry' è il valore di 2»’ a bassa frequenza. Il guadagno diminuisce 
con Vf?, cioè meno rapidamente che per i transistori a giunzione 
a lega. 

Il massimo guadagno di potenza possibile dello stadio neutralizzato 
con base comune è (cfr. fig. 34.70): 


Gim = 1/{4ry'(472f?C?rY +g)[1+(buso/ro)"]}, [35.4] 


dove bio è il valore di pin a bassa frequenza. L'equazione [35.4] 
è un’approssimazione valida per f<0,5fa. È d’altra parte spesso dif- 
ficile realizzare in pratica questo guadagno a causa dell’impedenza 
d’uscita generalmente molto elevata che esso comporta. 

Le equazioni [35.2] e [35.4] possono essere usate per confrontare 
i vantaggi relativi di differenti tipi di transistori da usarsi come am- 
plificatori ad alta frequenza. 


PROBLEMI 


1. a) Progettare una rete ad accordo singolo per accoppiare l’uscita di uno 
stadio con base comune con l’ingresso di un altro stadio con base comune. La 
resistenza d’uscita in parallelo è 50 kQ, la capacità d’uscita è 20 pF, la resi- 
stenza d’ingresso è 40 Q, con componente reattiva trascurabile, la frequenza 
centrale 1 MHz e la banda a 6 db è 50 kHz. È possibile avere un Qo di 100 
per valori dell’induttanza tra 200 «H e 2000 wH. Per induttanze maggiori o 
minori, Q, è minore. Conviene di più la connessione parallelo-parallelo o 
quella parallelo-serie? 

b) Si faccia l’ipotesi che l'amplificatore sia composto di stadi con emettitore 
comune. La resistenza d’uscita sia 10 kQ, la resistenza d’ingresso 1 kQ e le 
capacità in parallelo siano trascurabili. Progettare una rete di accoppiamento 
e confrontare i casi parallelo-parallelo e parallelo-serie dal punto di vista della 
praticità. 
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2. Un circuito con accordo singolo parallelo-parallelo viene usato per l’ac- 
coppiamento tra stadi con emettitore comune. Si supponga che 1/g,, = 10 kQ. 
Il secondo stadio ha controllo di guadagno e il suo 1/g;, varia tra 1 kQ (ad 
alto guadagno) e 10 kQ (a basso guadagno). Le componenti reattive siano tra- 
scurabili. La frequenza di lavoro sia 455 kHz e la larghezza di banda a 6 db 
sia 9 kHz, mentre Q,= 150. La banda non debba variare più del 2 per cento 
al cambiare del guadagno. Progettare la rete e calcolare il massimo rendimento 
di trasmissione max. Che differenza c’è tra questo max € quello che si po- 
trebbe ottenere se il secondo stadio non avesse controllo di guadagno? 


3. Un circuito ad accordo doppio è usato come rete di accoppiamento tra 
stadi con emettitore comune. La resistenza d’uscita è 15 kQ, la resistenza d’in- 
gresso è 1,2 kQ e le capacità trascurabili. La frequenza centrale è 455 kHz e 
la banda a 13 db è 10 kHz con Q, = 160. Progettare la rete e studiare l'influenza 
del fattore di forma @ sui parametri del circuito e sulla forma della risposta in 
frequenza. 


4. Condurre un’analisi simile a quella di pp. 196 sgg. per reti ad accordo 
doppio con accoppiamento capacitivo. 


5. Un amplificatore deve avere le seguenti caratteristiche: guadagno di po- 
tenza: 100 db a 1 MHz, larghezza di banda a 24 db: 30 kHz. Il Q, realizza- 
bile è 100. Si debbono usare transistori con resistenza d’ingresso di 1 kQ, 
resistenza d’uscita 20 kQ, capacità trascurabili e guadagno di potenza di 28 db 
a 1 MHz. Progettare l'amplificatore, incluse le reti d’accoppiamento. 


6. Un trasformatore (induttanza del primario L,, induttanza del secondario 
L,, coefficiente di accoppiamento &= 1) accoppia uno stadio con base comune 
(ammettenza d’ingresso Y;= g;+j27fC,) a uno stadio precedente con base co- 
mune (ammettenza d’uscita Y,=g,+12fC,). L’amplificatore funziona ad alta 
frequenza e il trasformatore, assieme a C, e C, costituisce l’elemento di cir- 
cuito che opera l'accordo, senza l’uso di altre capacità concentrate. Determi- 
nare i valori di L, e L, richiesti da una larghezza di banda normalizzata B, 
preassegnata. Quali sono le limitazioni del rendimento di trasmissione del 
circuito? 


7. Un transistore ha fa,=10 MHz, ry/=75 Q, C,=5 pF e funziona a 
2 MHz nell'inserzione con base comune e ha circuiti accordati in parallelo sia 
all'ingresso che all’uscita. Determinare, nel piano delle ammettenze del gene- 
ratore, il luogo dei punti per cui si annulla la componente reale dell’ammet- 
tenza d’uscita. Determinare il valore minimo della conduttanza del generatore 
per cui la conduttanza d’uscita è positiva, qualunque sia il valore della suscet- 
tanza del generatore. 


8. Un transistore a giunzione a lega e uno a giunzione accresciuta hanno en- 
trambi fa, =20 MHz, C,=10 pF, rg/=150 Q. Quale dei due ha maggior 
guadagno come amplificatore accordato con emettitore comune? Tracciare 
la curva del guadagno in funzione della frequenza tra 400 kHz e 10 MHz. 
Si supponga una corrente continua d’emettitore di 1 mA. 
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Capitolo 7 
AMPLIFICATORI VIDEO 


36. INTRODUZIONE 


Un amplificatore con banda molto larga, che si estenda cioè da 
pochi hertz a parecchi megahertz, come quelli usati, per esempio, nei 
televisori, è denominato amplificatore video. Le caratteristiche ge- 
nerali che si richiedono a un amplificatore video sono ben note. La 
risposta in ampiezza deve essere ragionevolmente uniforme in tutto 
l'intervallo di frequenza che interessa, e il ritardo dell’amplificatore 
non deve variare apprezzabilmente nello stesso intervallo. 

La larghezza di banda di un amplificatore video dipende dalle ca- 
ratteristiche del sistema. Un televisore ha un amplificatore video che 
copre una banda da 60 Hz a circa 4 MHz. Un radar può richiedere 
un amplificatore video con una banda solamente di 2 MHz circa. 
Questi amplificatori sono del tutto simili tra loro per ciò che ri- 
guarda la risposta in frequenza e le caratteristiche di sfasamento, 
mentre differiscono, perché destinati a compiti differenti, per ciò 
che riguarda la tensione di lavoro e la potenza di uscita. Il progetto 
determina la fedeltà di riproduzione dell'immagine di un sistema 
televisivo o dell'impulso di un sistema radar. Per conseguenza la 
progettazione degli amplificatori video presenta grande importanza 
pratica. 

Qualora si usino transistori come elementi attivi di un amplifica- 
tore video, occorre studiarne le proprietà completamente, non sol- 
tanto per una singola frequenza o per una banda di frequenze 
relativamente stretta, ma nell’intera banda che. l'amplificatore deve 
coprire. La variazione dei parametri del transistore col punto di 
lavoro e con la frequenza è stata discussa nel capitolo 2. 
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37. SCHEMI FONDAMENTALI 


Si è mostrato, nei precedenti capitoli, che il transistore è un am- 
plificatore di potenza. Esso differisce perciò da un amplificatore a 
tubi elettronici, perché richiede una quantità sensibile di potenza 
nel segnale d’ingresso per effetto dei valori delle impedenze d’in- 
gresso e d'uscita dell’amplificatore. A causa di questa differenza 
d’impedenza è frequentemente desiderabile fare uso di trasformatori 
d’adattamento negli amplificatori a media frequenza o a radiofre- 
quenza, in modo da rendere massimo il guadagno per stadio. 

In generale un amplificatore video deve coprire una banda di fre- 
quenza cosi larga, che non è pratico usare l'accoppiamento a tra- 







Segnale Uscita 
.. d’ingresso al carico 


Fig. 37.1. Stadi amplificatori video in cascata. 


sformatore. La banda larga è ottenuta, di solito, usando l’accoppia- 
mento RC assieme a opportune reti di compensazione. Il disadatta- 
mento d’impedenza permette di rassegnarsi ad una diminuzione del 
guadagno, per stadio a favore di un aumento della larghezza di 
banda. 

La figura 37.1 mostra lo schema a blocchi di un amplificatore video. 
Ciascun rettangolo rappresenta uno stadio amplificatore a transi- 
stori. Il segnale immesso nello stadio 1 è amplificato e immesso nello 
stadio 2. Gli stadi 2, 3 e 4 amplificano ancora il segnale che è final- 
mente fornito al carico dallo stesso stadio 4. Gli stadi 1, 2 e 3 hanno 
come carico lo stadio seguente, mentre il carico dello stadio 4 è il 
carico effettivo dell’amplificatore. Questo carico effettivo può essere 
di impedenza alta, com'è la griglia controllo di un tubo a raggi ca- 
todici, o di impedenza bassa come l’impedenza caratteristica di un 
cavo coassiale. Ne risulta che la progettazione dello stadio d’uscita 
di un amplificatore video a transistori è in generale diversa da quella 
degli stadi precedenti e merita speciale considerazione. 

Il progetto del circuito di ciascuno degli stadi a basso livello 1, 2 e 
3 della figura 37.1 è normalmente identico, e quindi il preamplifi- 
catore consiste in stadi simili tra loro, in cascata. Le impedenze nei 
punti A e B sono approssimativamente le stesse e quindi il guada- 
gno di potenza di ciascuno stadio è proporzionale al quadrato del 
guadagno di corrente. D'altra parte lo stadio d’uscita potrà avere 
un carico d’impedenza alta, e in questo caso dovrà essere progettato 
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in modo che si abbia guadagno di tensione. Il guadagno di tensione 
di questo stadio è funzione della sua impedenza d’ingresso e dell’im- 
pedenza del carico. Se invece l’impedenza di carico è bassa, l’ultimo 
stadio deve essere progettato come amplificatore di corrente. 

Si è visto nei capitoli 1 e 2 che un transistore a giunzione nell’in- 
serzione con base comune ha guadagno di corrente di cortocircuito 
minore di uno, e quindi l’inserzione con base comune non può essere 
usata per stadi preamplificatori iterativi. L'inserzione con collettore 
comune normalmente ha impedenza d’ingresso maggiore dell’impe- 
denza d’uscita. Non c’è guadagno di tensione e quindi neppure 
questa inserzione può essere usata per stadi preamplificatori iterativi. 
Resta l'inserzione con emettitore comune: essa presenta guadagno di 
corrente maggiore di uno per frequenze al disotto della frequenza 
di taglio dell’a». L’impedenza d’ingresso è normalmente più bassa 
dell’impedenza d’uscita. Queste proprietà rendono l’inserzione con 
emettitore comune adatta ai preamplificatori video. Se l’impedenza 
di carico è grande si possono usare, nello stadio d’uscita, sia l’in-” 
serzione con base comune sia quella con emettitore comune. Se 
l’impedenza di carico è piccola si può usare l’inserzione con col- 
lettore comune. 


38. STADI INTERMEDI 


L’uso dei transistori come elementi attivi negli amplificatori video 
pone particolari problemi. Se i transistori usati negli stadi intermedi 
hanno frequenza di taglio di @, molto più alta della più alta frequenza 
dell’amplificatore video, i problemi che si incontrano nella proget- 
tazione del circuito sono simili a quelli connessi con la progetta- 
zione di un amplificatore video a tubi elettronici. D'altra parte, se 
la frequenza di taglio di a, è relativamente prossima alla parte alta 
della banda video, le proprietà ad alta frequenza del transistore sono 
di per sé le maggiori fonti di difficoltà nella progettazione del cir- 
cuito. La variazione dei parametri del transistore con la frequenza è 
stata discussa nel capitolo 2. Queste variazioni hanno per effetto la 
dipendenza del guadagno dalla frequenza e la variazione dello sfasa- 
mento via via che il segnale passa da uno stadio all’altro. Si dovrà 
quindi compensare a queste variazioni di guadagno e di sfasamento 
con un’opportuna progettazione del circuito. 


Progetto degli stadi intermedi 


Si è visto che il preamplificatore video è composto di stadi simili 
in cascata. Poiché il progetto di tutti gli stadi è generalmente lo 
stesso, basterà lo studio di un solo stadio. Lo stadio precedente a 
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quello in istudio sarà considerato come sorgente di segnale, lo stadio 
seguente come carico. 

Date le proprietà dei transistori, l’impedenza d’ingresso è più pic- 
cola dell’impedenza d’uscita. Lo stadio preamplificatore deve ampli- 
ficare la corrente del segnale d’ingresso. In questo la funzione di 
uno stadio amplificatore video a transistore differisce da uno stadio 


Sorgente Carico 





Fig. 38.1. Principio del progetto di uno stadio intermedio. 


amplificatore video a tubi, che è progettato per amplificare la ten- 
sione del segnale d’ingresso. Questa differenza diverrà più esplicita 
durante la discussione dell’impedenza d’ingresso di un amplificatore 
video, condotta nel $ 40. 

Nel $ 37 si è visto che soltanto l’inserzione con emettitore comune 
è adatta per uno stadio di preamplificatore video in cascata. La fi- 
gura 38.1 mostra un transistore con emettitore comune racchiuso, 
con i circuiti ad esso associati, in una scatola. L’uscita dello stadio 
precedente agisce come generatore, e la corrente i di segnale è am- 
plificata di un fattore A;. Ciò che si richiede allo stadio è mante- 
nere il guadagno 4; costante in tutta la banda video. 


Compensazione a bassa frequenza 


Poiché, per poter avere banda larga, è necessario usare, come rete 
di accoppiamento interstadio, un circuito a resistenza e capacità, bi- 
sogna impiegare un condensatore C di accoppiamento, come si vede 
nella figura 38.2, per isolare le correnti e le tensioni continue di 


R2 
C3 R3 


Fig. 38.2. Compensazione a bassa frequenza. 
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polarizzazione di ciascuno stadio. I transistori non presentano in sé 
problemi particolari alle basse frequenze. Ad audiofrequenza i pa- 
rametri sono reali e costanti. Le resistenze d’ingresso e d’uscita pos- 
sono essere facilmente calcolate con le formule date nel capitolo 4. 
La risposta a bassa frequenza è limitata solo dal condensatore di 
accoppiamento C. Il metodo di compensazione è già ben noto dalla 
progettazione degli amplificatori video a tubi elettronici, e consiste 
nell’adottare il parallelo tra il condensatore C; e il resistore R3, come 


Aol Cc 


Fig. 38.3. Circuito equivalente della rete di compensazione a bassa frequenza. 


mostrato nella figura 38.2. Siano R; e R, le resistenze d’ingresso e 
d’uscita rispettivamente. Si può disegnare un circuito equivalente 
come quello della figura 38.3. La corrente î, di segnale è amplificata 
dal transistore precedente e appare come agi, dove a. è il guada- 
gno di corrente di corto circuito, per emettitore comune. La con- 
dizione di compensazione a bassa frequenza è 


enon 
jewC+1/R,+1/R;/ R; , Ri 
1 1/R(URai REST 66088 
stag /Ri(1/ ay Li /R.+1/R.) Lu pale ele st 
R, 1/R,+1/R;+j©C, jwC+1/R,+1/R | R, Ri R. Ri 


[38.1] 


dove w=27f e f è la bassa frequenza a cui si desidera la compensa- 
zione. Nel caso che R, e R; siano grandi in confronto alle altre 
resistenze, l'equazione [38.1] può essere semplificata e la condizione 
di compensazione diventa 


|1/{1+[(R;/R;)(1/R3+j©C3)(1/R;+j5wC)/ 
/jwC(1/R,+1/R3+j0C3)]}|=1/(1+R;/R;). [38.2] 


Le equazioni esatte per R; e R, sono date in appendice (tab. 3), e 
possono essere scritte cosi 


Ri=(A".+hueY1)/(b2e+Y1) [38.3] 
R,= (bi1e+Zo)/(A"e+thz2eZo); [38.4] 
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in cui è A*.=i1e022e-bneh12e, determinante dei parametri » per 
emettitore comune. Poiché queste espressioni contengono Y, e Zu, 
i valori di R; e R, dipendono dalle reti di compensazione a bassa 
frequenza dello stadio precedente e seguente. Le equazioni [38.3] e 
[38.4] sono piuttosto complicate per essere usate praticamente; si 
possono però usare le seguenti approssimazioni: 


R; = hue= Tv +re/(1—-a@) [38.5] 
R,=1/hbe=te+r:(1-@). [38.6] 


Poiché l’impedenza d’ingresso di un amplificatore a transistore con 
emettitore comune è molto minore di quella di un amplificatore a 
tubi, la capacità di accoppiamento C è normalmente più grande, di 
parecchi ordini di grandezza, della capacità del corrispondente cir- 
cuito a tubi elettronici. Per fortuna i transistori richiedono tensioni 
di polarizzazione piccole e tollerano tensioni massime di lavoro più 
basse: quindi sono possibili dimensioni fisiche più piccole dei con- 
densatori di accoppiamento. 


Compensazione ad alta frequenza 


Le difficoltà della progettazione, nella parte alta della banda video, 
sono essenzialmente dovute agli stessi transistori. Come si è già 
detto, se il transistore ha frequenza di taglio dell’a, molto maggiore 
della più alta frequenza della banda video, la progettazione del cir- 
cuito procede come nel caso dell’analogo circuito a tubi. Il limite 
superiore della risposta in frequenza di un amplificatore a transi- 
stori è determinato principalmente dai transistori. Poiché nello sta- 
dio intermedio si usa l’inserzione con emettitore comune, la rispo- 
sta in frequenza di un amplificatore video dipende enormemente 
dal guadagno di corrente di corto circuito per emettitore co- 
mune @. 

Si è visto nel capitolo 2, che il guadagno di corrente di corto cir- 
cuito, &., dell'inserzione con emettitore comune è legato al guada- 
gno di corrente di corto circuito dell'inserzione con base comune, 
a», dall’equazione 

a,=@,/(1-@). [38.7] 


Se fa» è la frequenza di taglio dell’a, del transistore, si è dimostrato 
che la frequenza di taglio fa per emettitore comune è approssima- 
tivamente uguale a (1—ar0)fa, dove a» è il valore di a» a bassa 
frequenza. Poiché ao è molto vicina a uno, la frequenza fa. di taglio 
dell'a, è normalmente più piccolo di fa per uno o due ordini di 
grandezza. ; 

Se si fa uso delle equazioni da [10.1] a [10.4], della [10.17)] e 
della [10.18], discusse nel capitolo 2, si ottiene la variazione di @» 
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con la frequenza: 
@» = &yg cosh V2(1—a0) / cosh V2(1—@r9) +72,9W/Wap. [38.8] 


La variazione di a. con la frequenza può essere calcolata a partire 
dalle equazioni [38.7] e [38.8]. Il risultato è contenuto nella fi- 
gura 38.4. Essa mostra la variazione del modulo e dello sfasamento 
di a., in funzione della frequenza normalizzata f/fa per diversi va- 


lori di aro. Se l’impedenza di carico dell’amplificatore con emetti- 
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Fig. 38.4. Variazione di a, con la frequenza normalizzata. 


tore comune è bassa, il guadagno per stadio è approssimativamente 
proporzionale al quadrato del guadagno di corrente di corto cir- 
cuito. Le curve della figura 38.4 indicano che, se la frequenza supe- 
riore della banda si avvicina a fa», un transistore con a» piccolo è 
quasi altrettanto buono di un transistore che abbia elevato arno, ma 
lo stesso fa». Le curve della figura 38.4 possono anche essere usate 
per caratterizzare approssimativamente la qualità dei transistori ri- 
chiesti nell’amplificatore video, determinata dal guadagno desiderato 
per stadio. 

Se le frequenze d’interesse sono tutte notevolmente più basse di f.,, 
un'espressione approssimata per la variazione di a, con la frequenza 
è la seguente (cfr. cap. 2) 


a, = dr0/(1+]f/far). [38.9] 
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Se si fa uso della relazione [38.7] 
a. = do/(1-ar0+]f/fa). [38.10] 


In assenza di compensazione per le alte frequenze, il circuito di ac- 
coppiamento della figura 38.3 diventa, ad alta frequenza, quello della 
figura 38.5. La capacità parassita del circuito è indicata con Ci. Le 





Fig. 38.5. Circuito equivalente per alta frequenza di un amplificatore a tran- 
sistori con accoppiamento RC senza compensazione per alta frequenza. 


reattanze di C e C; della figura 38.3 sono trascurabili. Il guadagno 
di corrente a. è dato, con una certa approssimazione, dall’equazione 
[38.10]. L’impedenza d’uscita dello stadio precedente è Z.; in fun- 
zione dei parametri » essa è 


Zo = (Piet Zo)/(A".+b22eZo), [38.11] 


dove Z, è l’impedenza del generatore vista dal transistore prece- 
dente. L’impedenza d’ingresso dello stadio seguente, Z;, è, in fun- 
zione dei parametri , 


Z:= (A*.+bueY1)/(bae+Y}), [38.12] 


dove Y, è l'’ammettenza di carico dello stadio seguente. 
I parametri » per emettitore comune sono stati discussi nel capi- 
tolo 2, e sono: 


hy1e= 7 +25/(1-@) [38.134] 
h22e= (ge+jWC)/(1-@), [38.135] 


dove ry = resistenza diffusa di base, z:=impedenza di diffusione 
d’emettitore, g.= conduttanza di collettore, C.= capacità di col- 
lettore. 

Poiché in genere Z; è molto più piccolo di Z., se Ri e R, sono 
più grandi di Z; e se la reattanza di C, è alta, il guadagno per stadio 
è il quadrato del guadagno di corrente a.. Le curve della figura 38.4 
mostrano che il guadagno per stadio diminuisce molto rapidamente 
con la frequenza. È evidentemente necessaria una rete di compen- 
sazione per ottenere una risposta in frequenza piatta. 
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Esaltazione della risposta con reti interstadio 


La figura 38.6 mostra il circuito equivalente di una rete serie-pa- 
rallelo per l’esaltazione della risposta. Sia Z, l'’impedenza d’uscita 
dello stadio precedente, Z; l’impedenza d’ingresso dello stadio se- 
guente, C, la capacità parassita. Le induttanze L e L; sono gli ele- 





Fig. 38.6. Esaltazione della risposta con circuito serie-parallelo. 


menti, in parallelo e in serie rispettivamente, che dànno l’esaltazione 
della risposta. Il guadagno di corrente è 


da i PE a.R./[R.Z;+jWL;(R.+Z.)] 
57 I7Z+joC,+1/(R+joL)+(R:+Z)/[R:Z,+jwL(R:+2Z))] 
[38.14] 


Se, come accade di solito, R,>Z;, l'equazione [38.14] può essere 
semplificata 


ae/(Zi+jwL1) 


ua ii 8.15 
Aes 7 IZ.+j@C,+1/(Ri+j@L)+1/(Z;+j@L,) Lie, 


Se si fa uso dell’approssimazione dell'equazione [38.134] per Z; e 
[38.135] per 1/Z., si può calcolare il guadagno di corrente del- 
l'equazione [38.14] oppure [38.15]. 

Sia fi l'estremo inferiore della banda video e fs la frequenza più 
alta. Una frequenza intermedia sarà indicata con f2. Allora f1«f2«fa. 
Per rendere generale questo studio, si normalizza l'equazione [38.15] 
usando le seguenti relazioni: 


k,= Ri/R; [38.16] 
k,=2nfsL/R, [38.17] 
k,=2nf:L;/R; [38.18] 
ky=2nf,C,R,, [38.19] 


dove R; è il valore di Z; a bassa frequenza. Si ottiene, approssima- 
tivamente, 
R; = tr +re/(1—- vg). [38.20] 
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Se si fa uso dell'equazione [38.9] per a», della [38.10] per a., della 
[38.135] per 1/Z., si ha 


1/Zo= (ge+j6%C%)(1+if/far)/(1—ar0+if/far).- [38.21] 
Alla frequenza f3 l'equazione [38.15] diviene 


Ar0/(1-@r0+]f3/far) 


(409 STETZIRA RA RIZ+iR HIM FTR] 


[38.22] 


Se L e L; sono nulle, l’effetto della capacità parassita C; e dell’im- 
pedenza d’uscita Z, può essere trascurato e l'equazione [38.22] si 
riduce a 

(A;);3 = [&v0/(1-@0+jf3/fa0)]R1/(Rr+Z:/R). [38.23] 


Se si usa per Z; l’espressione data dall’equazione [38.134], si ottiene 
Z;/R;=ry/R;+ze/Ri(1-@), [38.24] 

dove z. può essere approssimata con l’espressione‘ 
ze=Te/(1+if/far). [38.25] 


A titolo d’esempio, la frazione k1/(R1+Z:/R:) dell'equazione [38.23] 

è riportata nella figura 38.7 per i valori tipici 7» = 1000, ar» =0,95,, 
rs=25Qe peri valori di &, = 2, 1, 1/2, 1/4. Poiché l’impedenza d’in- 
gresso Z; cala al crescere della frequenza, si può ottenere la com- 
pensazione per alta frequenza molto semplicemente scegliendo un 
valore piccolo per R;. La figura 38.7 mostra che, nell’intervallo di 


Ampiezza 





0,01 0,1 1,0 


Frequenza normalizzata }/faò 


Fig. 38.7. Esaltazione della risposta con circuito parallelo: risposta di £:/(k1+ 
+Z/Rì. 
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frequenza tra 0,01 fa» e fa» si può ottenere una compensazione di 
2,7 db per #=2, di 4,4 db per k;=1, di 6,8 db per #=1/2 e di 
9,2 db per #1 = 1/4. D'altra parte però, poiché la resistenza R; deter- 
mina anche il guadagno per stadio alle basse e medie frequenze, un 
valore piccolo di R; comporta anche modesto guadagno. Il valore 
di R; è perciò fissato dal guadagno per stadio che si richiede alle 
medie frequenze. 

Se L, è zero e L è diversa da zero, si può usare un semplice cir- 
cuito di compensazione per alta frequenza, a due terminali, come 
quello della figura 38.8. L'equazione [38.22] si riduce a 


Aro/(1-@r0+Îf3/fav) 


(4) = 1+(Z/R)[(Ri/Z.+jk4+1/(k1+jk3)] 


[38.26] 


eil io 





Fig. 38.8. Circuito equivalente del circuito di esaltazione della risposta, tipo 
parallelo. 


A una frequenza intermedia f., |Z.|>R; e il guadagno di corrente 
è approssimativamente 


(A;);2 = [&0/(1- 0) ]R1/(1+à1). [38.27] 


Se si eguaglia il modulo di (A;),3 dedotto dall’equazione [38.26] al 
modulo di (A;), preso dalla [38.27], si ottiene la relazione tra &; e £,. 

Se L è zero e L; è diversa da zero, si ottiene un semplice circuito 
serie di esaltazione della risposta. Il circuito equivalente è quello 
della figura 38.9. Poiché l’impedenza d’ingresso Z; è normalmente 





Fig. 38.9. Esaltazione della risposta con circuito serie. 
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piccola, ogni capacità parassita in parallelo ad essa può essere tra- 
scurata; C, è la capacità parassita al terminale d’uscita dello stadio 
precedente. L’equazione [38.22] si riduce ora a 


Aro/(1-@r0+if3/far) 


(405 = TH(ZIRA+IR)(RIZ+]R +1) 


[38.28] 
Se si eguaglia il modulo ricavato dall’equazione [38.27] a quello 
della [38.28] si può ottenere la relazione tra &; e R3. 


Esaltazione della risposta ad alta frequenza ottenuta con trasforma- 
zione d’impedenza 

Si è osservato che il guadagno di corrente di corto circuito di uno 
stadio con emettitore comune diminuisce gradualmente fino a uno 
al crescere della frequenza, anche se si hanno ancora parecchi deci- 
bel di amplificazione disponibile. Questa amplificazione può essere 
utilizzata nella parte alta della banda dell’amplificatore video, se si 
opera in qualche modo una trasformazione d’impedenza. Si può cosi 
estendere la banda, oppure aumentare il guadagno per stadio a un 
valore maggiore di quello che sarebbe altrimenti possibile. 

La figura 38.10 mostra la rete equivalente del circuito per la tra- 
sformazione d’impedenza; Z, è l’impedenza d’uscita dello stadio 
precedente; C; è la capacità parassita all’uscita dello stadio prece- 
dente. La capacità parassita all’ingresso dello stadio seguente è tra- 


Qeii 





Fig. 38.10. Esaltazione della risposta ad alta frequenza per mezzo di trasfor- 
mazione d’impedenza. 


scurata, perché l’impedenza d’ingresso è in generale piccola. Le 
induttanze L, e L operano la trasformazione d’impedenza. 

Sia i, la corrente di segnale inviata al secondo stadio; allora, tra- 
scurando R., il guadagno di corrente è 


A=i/i= [a.Y1/(1/Z,+j@C,+Y)] Xx 
x{(1/Z)/[(1/Z.)+1/(Ri+j@L)]}, [38.29] 


dove 


Y,=1/{jWL,+[Z:(R,+j@L)/(Z:+R,+jwL)]}. 





Paragrafo 38 233 


Il progetto diviene simile a quello di un amplificatore a radiofre- 
quenza con un circuito ad accordo singolo con Q molto basso. 


Esaltazione della risposta ad alta frequenza mediante controreazione 


I circuiti di esaltazione della risposta fin qui descritti sono proget- 
tati in modo tale che l’ampiezza della corrente di segnale che entra 
nello stadio seguente è costante al variare della frequenza entro l’in- 
tera banda. La risposta alle medie frequenze si riduce con una resi- 
stenza R, relativamente piccola nel circuito di collettore. D'altra 
parte, per transistori che abbiano alfa a bassa frequenza, aso, di 0,99 
o più, il guadagno di corrente di corto circuito, per emettitore co- 
mune, ao, è molto grande e, allo stesso tempo, la frequenza di taglio 
a. CIOÈ fae=far(1—@»0) è bassa. Una riduzione di R; a un valore 
troppo piccolo diminuisce il guadagno a media frequenza e quindi 
sarà necessario usare una grande induttanza in parallelo, per l’esal- 
tazione della risposta alle frequenze estreme della banda. 

Poiché il valore di R; occorrente è direttamente proporzionale al- 
l’'impedenza d’ingresso a media frequenza dello stadio seguente, se 
è possibile cambiare tale impedenza d’ingresso mediante una rete di 
reazione, si potrà anche cambiare il valore di R; richiesto. La fi- 
gura 38.11 mostra un circuito a reazione che comprende Ru, L3 e C4 





Fig. 38.11. Esaltazione della risposta ad alta frequenza per mezzo di contro- 
reazione. 


nel circuito d’emettitore. Con questa rete di reazione, l’impedenza 
d’ingresso di corto circuito, ;1, è data da 


bi1 = bise+Zs(1+bne), [38.30] 
e anche è 
ha = be, [38.31] 
dove 
Z:=jR.(WL3—1/0C,)/[R4+j(@L3—1/0wC))]. 


L’impedenza d’uscita di tale stadio può essere calcolata esattamente 
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con l’equazione [38.11]. Si può però calcolarla approssimativamente 
ponendola uguale a 1/%,, per cui 


1/h22=1/h22.+Z3=1/b2e. [38.32] 


Il circuito equivalente della figura 38.8 può allora essere usato per 
calcolare il guadagno per stadio utilizzando l'equazione [38.30] per 
Z, e [38.32] per Z.. Sarà 


1/[buetZ3(1+hne)] 


: h226+1/(Ri+jWL)+j0WC1+1/[b11e+Z3(1+b1e)] 


[38.33] 
Alla frequenza di risonanza di L3 con C, (cfr. fig. 38.11), l’impe- 
denza di reazione Z3 diventa nulla e il guadagno ha un massimo 
acuto per tale frequenza. L’acutezza del massimo può essere portata 


al valore più adeguato con opportune scelte del rapporto L3/C,4 e 
del Q dell’induttore L.. 


39. STADI D'USCITA 


Lo stadio d’uscita è trattato separatamente dagli stadi intermedi, 
perché l’impedenza di carico dello stadio d’uscita è il carico vero e 
proprio del sistema. Questo carico può essere d’alta impedenza, se 
l'amplificatore video è usato per comandare un tubo a raggi cato- 


dici, oppure d’impedenza bassa, quando lo stadio d’uscita è usato ‘ 
per inviare un segnale in una linea di trasmissione. 


Carico d’impedenza alta 


Se l’impedenza di carico è alta, lo stadio d’uscità è progettato per 
dare guadagno di tensione. La figura 39.1 mostra uno stadio d’uscita 
con esaltazione della risposta mediante circuito parallelo al collet- 
tore, e con una esaltazione addizionale ottenuta per mezzo della 
reazione nel circuito d’emettitore. I valori di Ly e Rs sono in gene- 
rale maggiori di L e R; dello stadio in cascata della figura 38.11. 










| 
| 
| 
| 
_L Carico di alta 
Ci SI impedenza 


Fig. 39.1. Stadio d’uscita con carico di alta impedenza. 
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Anche i valori di Rs, L3 e C4 sono di solito diversi da quelli della 
figura 38.11. 

I valori di Rs e Ly sono scelti in modo da ottenere la massima 
impedenza possibile senza limitare la larghezza di banda. Poiché 
l’impedenza dal lato d’uscita è più grande dell’impedenza d’ingresso, 
lo stadio d’uscita può avere guadagno di tensione anche se il gua- 
dagno di corrente di corto circuito, 421., è prossimo a uno. 


Carico di bassa impedenza 


Quando lo stadio d’uscita dell’amplificatore video è usato per in- 
viare segnali in una linea di trasmissione, l’impedenza di carico è 
generalmente bassa, cioè da 50 a 300 @ circa. Nei circuiti a tubi 
elettronici si usa spesso il trasferitore catodico. Nel caso degli am- 





(a) (b) 


Fig. 39.2. Stadio d’uscita con carico di bassa impedenza. 


plificatori video a transistori, l'inserzione con collettore comune 
gode press’a poco della stessa proprietà: la sua impedenza d’ingresso 
è più alta dell’impedenza d’uscita. Ciò specialmente quando la fre- 
quenza è bassa. Al crescere della frequenza, l'impedenza d’ingresso 
diminuisce e diventa capacitiva. Poichè l’impedenza d’ingresso del- 
l’ultimo stadio è parte del carico dello stadio precedente, il progetto 
di quest’ultimo deve prendere in considerazione le proprietà del- 
l’impedenza d’ingresso. 

La figura 39.2(4) mostra uno stadio d’uscita con collettore comune 
che alimenta un carico R; a bassa impedenza. Il circuito equivalente 
del lato uscita può essere quello della figura 39.2(5), in cui Z, rap- 
presenta l’impedenza d’uscita dello stadio con collettore comune. I 
valori di Ls e Ry sono generalmente molto più piccoli di Ly e Rs 
della figura 39.1. L’impedenza d’uscita Z, può essere calcolata dal- 
l'equazione [38.11] usando i parametri » per collettore comune. 


Potenza massima d’uscita 


La tensione d’uscita è una prescrizione addizionale generalmente 
imposta a un amplificatore video. Da questo punto di vista i pro- 
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blemi che si incontrano nel progetto degli amplificatori video a 
transistori sono molto simili a quelli degli amplificatori video a tubi 
elettronici. La tensione d’uscita di un amplificatore video a tubi è 
determinata dal prodotto del guadagno dello stadio per la tensione 
di interdizione di griglia dell’ultimo tubo. Quindi, per una data lar- 
ghezza di banda, le possibilità dell'uscita sono limitate solo dalle 
proprietà dei tubi elettronici usati. Questo è vero anche per gli am- 
plificatori video a transistori, ove per una data larghezza di banda 
l'uscita è determinata dalle seguenti proprietà del transistore usato: 
a) stabilità di funzionamento quando è polarizzato con forte cor- 
rente d’emettitore e alta tensione di collettore, 4) linearità delle ca- 
ratteristiche Veg, o, con /x come parametro, c) buone proprietà 
ad alta frequenza mantenute anche a forte polarizzazione. In breve 
queste sono le proprietà che si richiedono a un buon transistore di 
potenza per alta frequenza. La tavola seguente dà un’idea dei valori 
tipici per il transistore d’uscita. 


Tensione d’uscita Minima potenza 
Larghezza di banda (da picco a picco) continua a riposo 


4 MHz 100 V 1W 

4 MHz 50 V 250 mW 
2MHz 100 V 500 mW 
2MHz 50 V 150 mW 


I transistori per piccoli segnali ad alta frequenza sono generalmente 
collaudati e descritti per polarizzazione a bassa potenza, per esem- 
pio /g=1 mA, Veg=5 V, che sono valori tipici per il funziona- 
mento con piccoli segnali. Se però, in un amplificatore video, si ha 
un segnale d’ingresso grande, la corrente di polarizzazione d’emet- 
titore e la tensione di polarizzazione del collettore devono essere 
molto maggiori di 1 mA e 5 V rispettivamente, e le proprietà elet- 
triche di un transistore in questo punto di lavoro molto polarizzato 
saranno notevolmente diverse che per piccoli valori della polariz- 
zazione. Uno dei fattori importanti che determina la risposta ad alta 
frequenza dell’amplificatore, la frequenza fw di taglio a», peggiora 
al crescere di /x mentre l'aumento di Vs la migliora solamente di 
poco. Poiché il progetto di uno stadio di un amplificatore video è 
basato sul guadagno di corrente di ciascuno stadio, il comporta- 
mento difa» ha effetto diretto sulla larghezza di banda ottenibile da 
un dato transistore. 


40. IMPEDENZA D'INGRESSO DI UN AMPLIFICATORE VIDEO 


Si sono discussi i principi della progettazione degli stadi inter- 
medi e d’uscita partendo dall’ipotesi che fosse data una certa cor- 
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rente di segnale î, (o î»). I circuiti d’esaltazione della risposta ad alta 
frequenza sono progettati in modo che questa corrente di segnali 
sia amplificata, ma resti invariata l'ampiezza relativa entro tutta la 
banda di frequenza voluta. In pratica il segnale d’ingresso di un 
amplificatore video è prelevato o da un rivelatore che segue un am- 
plificatore video a frequenza intermedia, oppure da dispositivi di 
ricezione, o infine da linee di trasmissione. Nei primi due casi i ge- 
neratori di segnale hanno in generale impedenza interna elevata. 

Se lo stadio d’ingresso dell’amplificatore video è un amplificatore 
con collettore comune e reazione negativa, l’impedenza d’ingresso è 
approssimativamente data dalla [38.30]. Se si usa uno stadio d’in- 
gresso con collettore comune, l’impedenza d’ingresso, approssimata, è 


Z:=Z(1+0)). [40.1] 


L’impedenza Z; include l’impedenza d’ingresso dello stadio seguente, 
nonché quella del circuito di esaltazione della risposta che lo pre- 
cede. L’impedenza d’ingresso data dall’equazione [38.30] o dalla 

[40.1] diminuisce al crescere della frequenza. D'altro canto però, 
poiché il generatore di segnale ha impedenza interna elevata, questo 
agisce come un generatore a corrente costante. Se lo stadio d’ingresso 
discusso ora è connesso direttamente a questo generatore di segnale, 
la corrente di segnale è praticamente costante rispetto alla frequenza, 
almeno finché è costante la tensione del segnale. 

Se il segnale d’ingresso è piccolo in confronto alla corrente di po- 
larizzazione Ig del primo stadio, la prima rete di esaltazione è di 
solito connessa tra il primo e il secondo stadio. Se invece il segnale 
d’ingresso è relativamente grande, il segnale amplificato può portare 
il primo amplificatore a transistori alla interdizione di corrente d’e- 
mettitore o di tensione del collettore. Questo fenomeno è evidente 
specialmente a bassa frequenza, ove il guadagno di corrente è alto. 
Per prevenire il taglio, è spesso necessario introdurre, all’ingresso 
del primo stadio, un circuito di compensazione, che serve ad atte- 
nuare la parte a bassa frequenza del segnale, per la quale il guada- 
gno di corrente del transistore è alto. Questo circuito può essere un 
semplice circuito d’esaltazione di risposta come mostrato nella fi- 
gura 40.1, oppure una rete connessa tra il generatore di segnale e il 
primo stadio dell’amplificatore video. 

Se il segnale è prelevato da una linea di trasmissione, il generatore 
di segnale ha normalmente bassa impedenza. A causa della variazione 
dell’impedenza d’ingresso con la frequenza, la corrente di segnale 
inviata all’amplificatore video è funzione della frequenza. Questo 
effetto è indesiderato, però può essere facilmente compensato entro 
l'amplificatore stesso. D’altra parte l’effetto sulla linea di trasmis- 
sione della variazione dell’impedenza d’ingresso è spesso non desi- 
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derato. È, infatti, normalmente necessario chiudere la linea di tra- 
smissione sulla sua impedenza caratteristica Zx e cioè, per una linea 
a basse perdite, sulla resistenza caratteristica R. Una buona termi- 
nazione della linea di trasmissione è necessaria per evitare riflessioni 
indesiderate e onde stazionarie. 


f—_ 


Le 


R2 


Fig. 40.1. Esaltazione della risposta, tipo parallelo, nel circuito della base del 
primo stadio di un amplificatore video. 


Per fornire la terminazione adatta, si dovrebbe inserire una rete 
tra la linea e il primo stadio video, come mostra la figura 40.2, per 
compensare la variazione d’impedenza d’ingresso. Sia Z; l’impedenza 
d’ingresso del transistore. Se l’impedenza caratteristica R è maggiore 
o uguale alla componente reale di Z;, si può usare la compensazione 
serie come indicato nella figura 40.3. Ponendo quindi 


Z+Z,=R, [40.2] 


e data Z; in funzione della frequenza, si può ricavare l’impedenza 
complementare in serie Z, con i metodi noti. Per esempio, se l’im- 
pedenza d’ingresso di corto circuito, 1, dell'inserzione con emet- 
titore comune è usata come impedenza d’ingresso Z;, sarà 


Zi = biie = Tr +2e/(1-0). 


L’impedenza complementare Zx sarà 


Z.=R-rv-2:/(1-@). [40.3] 
c di Rete 1° stadio 
a complementare < video 


alimentazione 







Impedenza 
caratteristica 


Zr 


Fig. 40.2. Compensazione per le variazioni d’impedenza d’ingresso. 
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Se in via approssimata si usano le equazioni [38.9] e [38.25], si 
trova Zx 


Zx={[(R-r)(1- ar) re] +j(R-r2)f/far}/(1—a0+f/fu). [40.4] 
L’impedenza data dall’equazione [40.4] può essere realizzata col 
circuito della figura 40.3 in cui 

R,=R-ry-te/(1- dro) 

Rg=re/(1-@io) 

L3=tre/27far(1—-@v0)?. 


——> |1° stadio 





Fig. 40.3. Compensazione di tipo serie per le variazioni d’impedenza d’ingresso. 


Se l’impedenza caratteristica R è minore della parte reale di Z., si 
può usare la compensazione parallelo. Quindi sarà 

1/Z:+1/Zx=1/R, [40.5] 

ovvero 


1/Zx = (Z;- R)/RZ.. 


Questo porta alla rete della figura 40.4. 
Quando il primo stadio è disposto nell'inserzione con base comune, 






1° stadio 


Fig. 40.4. Compensazione di tipo parallelo per le variazioni d’'impedenza d’in- 
gresso. 
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per avere miglior adattamento d’impedenza a basse impedenze, si 
possono usare gli stessi tipi di compensazione serie o parallelo. 


41. ESEMPIO DI PROGETTO DI AMPLIFICATORE VIDEO 


Per illustrare i criteri di progetto di un amplificatore video a tran- 
sistori si esporrà ora un esempio numerico. Le proprietà dei transi- 
stori da usare in questo esempio siano le seguenti: r.=25 QQ, 
9 =100 O, ar0=0,95, fa=16 MHz, C.=4 pF e g.=10- a. 
La larghezza di banda voluta sia 4 MHz, con taglio a bassa fre- 
quenza a f1= 30 Hz. 

Poiché f3/fa» = 0,25, dalla figura 38.4 si ricava che il guadagno che 
si può ottenere da ciascuno stadio è circa 10 db (che corrisponde 
ad A;=3,16). Se si fa uso dell'equazione [38.27] alla frequenza 
intermedia f., 


3,16= [0,95/(1—0,95)]&1/(1+4:)=19%1/(1+k1), 
quindi 
ki=0,2. 


L’equazione [38.16] dà R,= 0,2 R;; a sua volta R; può essere calco- 
lata dalla equazione [38.20] nel caso che non vi sia reazione: 
R;=100+25/(1—0,95)=600 Q. 


Quando invece c’è reazione nel circuito d’emettitore, R; è data 
dall’equazione [38.30] 


R;=600+R,/(1—-0,95). 
Se si usa l’equazione [38.134] per Z,; 


Zi=ry+re/(1-ar0+Îf/far) 
a fa, 
(Zi);3 = (118—j94) Q. 


Se si usa l'equazione [38.21] per 1/Z, a f3, 
(1/Zo);3= (3,6+j1,7)10-4 Q-!. 
La capacità parassita si può stimare in 10 pF, quindi 
ky=2nf3C,R;=25x10-5xR.. 
Se non c’è reazione R,= 600 Q e quindi k4=0,15 e 
(Z./R.);3 = (118—j94)/600 = 0,206—j0,16 
(R;/Zo);3=0,22+0,10, 


nonché 
&r0/(1—@r0+jf3/fa) =0,95/(0,05+j0,25) = 3,73|-78,7°. 
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L’equazione [38.22] dà 
(A.);3= 3,73|-78,7°/{1+(0,20—0,16+j&3)[0,22+0,10+ 
+jR4+1/(0,2+jk.)]}= 
= 3,73|—78,7°/{1+[0,20+j(£3—0,16)][0,22+0,2/(0,04 
+£,2)+j(0,10+£4— £:/(0,04+£k,2)]}. 





Per avere ampiezza costante, il modulo di (A.);3 deve essere uguale 
a 3,16 e cioè 


0,2 
1+[0,20+j(43—0,16)]|0,22+——+ 
[020+;(kx—0,10)]|022+77 573 
i ka 3,73 
+j[0,10+4,-——)| |=—=1,18. 
io. ie n) ea 





Si vede subito che, se #3= 0,16 l’equazione si riduce a 
| 1+0,20[0,22+0,2/(0,04+£.2)] +0,20[0,25— £./(0,04+£3)] | = 
= 1,18 (0) k,=0,59. 
La risposta a bassa frequenza dipende dal valore della capacità del 
condensatore d’accoppiamento C. Poiché la tensione di polarizza- 
zione di un transistore è relativamente bassa, le dimensioni di un 
condensatore da 10 yF, 10 V non è tanto grande da produrre una 
capacità parassita addizionale apprezzabile. Sia dunque C = 10 yF. 


Per f1=30 Hz, senza compensazione a bassa frequenza, il gua- 
dagno è 


(A) = [0,95/(1—0,95)][R,;/(R+R,))+1/j27f,C] = 2,55|36,4° 
ovvero 1,9 db al disotto del guadagno alla frequenza intermedia. Se 


si usa l'equazione [38.2] per la compensazione a bassa frequenza, si 
ottiene . 


| 1/[1+5(1/R3+j%C3)(0,00167+j0,0019)/(j0,0019) (0,008 35+ 
+ 1/R3+j%C3)]| =1/6 
ovvero 
|[1+5(1/R3+jwC3)(1 — j0,88)/(0,008 35+1/R3+j©C;)] | =6. 
Sia R3= 1500 Q; allora C3= 50 yF. 
Se si raccolgono i vari risultati si ha 
Ri=k,R=120 Q 
L=k,R,/2nf,=14,1 yH 
L= Rk3R;/27f3= 3,8 uH 
R3=1500 Q 
C3= 50 yF. 
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3,8 uH 10 uF 





Fig. 41.1. Esempio di progetto. 


Il circuito completo è dato nella figura 41.1. 


‘PROBLEMI 


1. Assumendo b,,, € 1/h», come resistenze d’ingresso e d’uscita a bassa fre- 
quenza, rispettivamente, ottenere un’espressione semplice per la compensazione 
a bassa frequenza. 


2. Ottenere, per il semplice circuito parallelo a due terminali d’esaltazione 
della risposta, mostrato nella figura 38.8, posto che l’effetto della capacità pa- 
rassita C, sia trascurabile, un’espressione per il valorè dell’induttanza L in fun- 
zione dei parametri del transistore. 


3. Si conglobi la capacità C, del circuito serie d’esaltazione della risposta, 
mostrato nella figura 38.9, con l’impedenza d’uscita Z, e si ottenga un’espres- 
sione per l’induttanza L, in funzione degli altri parametri del circuito e del 
transistore. Si confronti questo risultato con quello del problema 2. 


4. Ottenere un’espressione per il guadagno di corrente A; quando si usino 
assieme, per l'esaltazione della risposta, un circuito a reazione e un circuito 
serie. 

5. Dato un transistore con le seguenti caratteristiche: rs= 25 Q, ryj= 100 Q, 
Cp9= 0,95, fan = 16 MHz, C,=4 pF e g,=10-9 Q-!, fare il grafico dell’im- 
pedenza d’ingresso, di corto circuito, per emettitore comune, è,,, per fre- 
quenze tra 60 Hz e 4 MHz. 


6. Trovare l’impedenza complementare Z, per il transistore del problema 5. 
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Capitolo 8 
OSCILLATORI 


42. INTRODUZIONE 


Un oscillatore contiene tre parti fondamentali: un amplificatore 
non lineare di potenza, una via di reazione positiva interna o esterna, 
una sorgente esterna di energia. L’uso dei transistori come amplifi- 
catori di potenza non lineari, quindi, non rende sorpassata la teoria 
degli amplificatori sviluppata per i tubi elettronici. Al contrario, 
come si vedrà nel prossimo paragrafo, molte configurazioni classiche 
dell’oscillatore a tubi possono essere riprodotte con transistori con 
analogia diretta. 

Tuttavia, poiché esistono differenze fondamentali tra transistori e 
tubi, la progettazione degli oscillatori a transistori per analogia o 
dualità non deve essere troppo spinta. Per esempio, il fatto che i 
transistori siano meno unilaterali dei tubi elettronici, e che abbiano 
un notevole sfasamento interno entro l’intervallo di frequenze utile 
per l'amplificazione della potenza, rende il progetto di un oscilla- 
tore a transistori stabile, per alta frequenza, notevolmente più com- 
plicato del progetto di un oscillatore equivalente a tubi. D'altra 
parte, il fatto che le caratteristiche dei transistori siano lineari in un 
intervallo più ampio che le corrispondenti caratteristiche di un tubo 
elettronico permette di progettare oscillatori a transistori molto più 
efficienti di quelli corrispondenti a tubi. 

Gli oscillatori possono essere divisi in due categorie: armonici e a 
rilassamento. In un oscillatore armonico l’escursione istantanea del 
punto di lavoro è ristretta a un intervallo di valori per cui il cir- 
cuito presenta resistenza negativa ovvero impedenza con parte reale 
negativa. In un oscillatore a rilassamento le escursioni istantanee del 
punto di lavoro non sono ristrette a questa regione. Una caratteri- 
stica dell’oscillatore armonico è che l’elemento attivo fornisce con- 
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tinuamente potenza all'elemento passivo ad esso associato, mentre 
in un oscillatore a rilassamento c’è scambio di potenza tra elemento 
attivo ed elementi passivi: di questi uno o più deve essere in grado 
di immagazzinare energia. Lo scambio di energia generalmente av- 
viene inoltre in modo discontinuo o a interruttore. L’oscillatore 
armonico generalmente ricava l’azione di reazione positiva da un 
circuito di reazione, che ha le caratteristiche di ampiezza e di fase 
richieste per causare l’oscillazione. Quindi la frequenza di oscilla- 
zione è essenzialmente determinata dalle caratteristiche della rete di 
reazione. La frequenza degli oscillatori a rilassamento è invece gene- 
ralmente controllata dai tempi di carica e scarica associati con lo 
scambio di energia tra gli elementi attivi e passivi. 


43. OSCILLATORI ARMONICI 


Gli oscillatori armonici si possono considerare composti di un ele- 
mento amplificatore di potenza, di una via di reazione che riporta 
in tutto o in parte il segnale d’uscita all'ingresso, con fase oppor- 
tuna, e di un elemento non lineare che limita l’ampiezza delle 
oscillazioni. L'elemento amplificatore di potenza fornisce l’energia 
necessaria per rimpiazzare quella dissipata negli elementi esterni del 
circuito. 

Si può immaginare un certo numero di oscillatori a transistori si- 
mili ai noti oscillatori a tubi.‘ La frequenza di oscillazione e le 
condizioni di innesco dell’oscillatore possono essere calcolati in vari 
medi, per esempio tracciando il circuito equivalente dell’oscillatore 
e risolvendo le opportune equazioni dei nodi e delle maglie. Si ha 
una leggera variante di questo metodo qualora si consideri l’oscilla- 
tore composto di un amplificatore di corrente e di una rete di rea- 
zione di corrente. Si deve sottolineare che i calcoli che seguiranno 
sono basati sull'analisi lineare dei circuiti, e quindi la frequenza di 
innesco determinata da questo tipo di analisi non corrisponde ne- 
cessariamente alla frequenza di lavoro. Quindi le frequenze che si 
ottengono sono, in questo senso, approssimazioni della frequenza ef- 
fettiva dell’oscillatore. 


Oscillatore a slittamento di fase 


La figura 43.1 illustra un oscillatore a slittamento di fase con tran- 
sistori a giunzione. La via di reazione è data da una rete composta 
dalla resistenza di carico R,, da tre condensatori e tre resistori. I 
resistori Ri, R., R3 e Ri servono a polarizzare il transistore in modo 
che funzioni in zona lineare. È possibile calcolare le condizioni di 
innesco e la frequenza di funzionamento di questo oscillatore nel 
modo seguente. La figura 43.2 mostra la rete complessiva per un 
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oscillatore a reazione con emettitore comune. Il circuito equivalente 
del transistore, basato sui parametri », è incorporato nella rete. L’o- 
scillatore, come si è già detto, si può considerare composto di un 
amplificatore e di una rete di reazione. Si faccia l'ipotesi che l’am- 





Fig. 43.1. Oscillatore a slittamento di fase. R., R:>bn, R'=R-hn. 


plificatore abbia impedenza d’ingresso nulla, impedenza d’uscita di 
1/h2,. e guadagno di corrente di corto circuito uguale a baie. La 
rete di reazione abbia, per ipotesi, un’'impedenza d’ingresso Z, e un 


Rete di reazione 


IComponenti ! 


1 esterni al | 


; transistore ! 





Fig. 43.2. Oscillatore a reazione, a transistore. 
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fattore di reazione di corrente f per uscita in corto circuito. La: 
condizione di innesco dell’oscillazione, cioè che il guadagno totale 
di corrente del sistema sia uguale a uno, porta a questa relazione 
per f 

B= (1/b21e)(1+Zib2x). [43.1] 


Se | Z,h22.|&1, 


B=1/bne. [43.2] 





Fig. 43.3. Circuito equivalente della rete della figura 43.1. 


Nel funzionamento ad alta frequenza, i parametri del transistore 
divengono complessi e quindi anche il fattore di reazione, f, è com- 
plesso. 

La figura 43.3 illustra il circuito equivalente dell’oscillatore a slit- 
tamento di fase, mentre la figura 43.4 contiene la rete di reazione 





Va hide 


Fig. 43.4. Rete di reazione a spostamento di fase. 
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dell’oscillatore. Il fattore di reazione di corrente della rete è 
P=i/i, [43.3] 


e può essere calcolato considerando le equazioni delle maglie. Se 
v2h,2e è trascurabile, 8 diventa 


8= RiR?/[(5R+R:)/&C?— R3—3R?R,— (6R°+4RR,—1/C?)/jwC] 
[43.4] 


La condizione di innesco è data dall’equazione [43.2]. Le parti reali 
e immaginarie dell'equazione [43.4], eguagliate al fattore di rea- 
zione # dell'equazione [43.2], dànno 


baxeRR? = — R°—3R?R,+(5R+Ri)/&2C? [43.5] 


(1/j6wC)[(1/%?C2)—6R2—4RR,]=0. [43.6] 
Quindi la pulsazione di oscillazione diviene 
w? = 1/(6R?+4RR;)C? [43.7] 


e il guadagno di corrente necessario perché le oscillazioni persi- 
stano è 


ha: 23+29R/R,+4Rx/R. [43.8] 


Si avranno perciò oscillazioni persistenti se il guadagno di corrente 
del transistore ha almeno il valore indicato dall’equazione [43.8]. Se 
il guadagno di corrente eccede questo valore, l'uscita sarà limitata 
dalle non linearità del transistore e si otterrà una forma d’onda 
distorta. 

È interessante calcolare il minimo guadagno di corrente del transi- 
store necessario per rendere persistenti le oscillazioni. Sia R, = RR. 
L’equazione [43.8] diventa 


bare = 23+29/R+4k. [43.9] 
Questa espressione è minima per & uguale a 2,7 circa. Quindi 


R,=2,73R [43.10] 


hr = 45. [43.11] 


È quindi necessario un transistore con guadagno di corrente almeno 
45, e R, dovrebbe essere circa 2,7 volte R. 

L’oscillatore a slittamento di fase può essere modificato per appli- 
cazioni di potenza, utilizzando transistori di potenza come amplifi- 
catori in ciascuna delle gambe della rete RC di sfasamento. Con tre 
transistori è possibile ottenere una tensione d’uscita trifase dalle im- 
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pedenze di carico di collettore. Questo tipo di oscillatore a reazione 
sarà discusso nel capitolo 12. 


Oscillatore Colpitts 


La realizzazione con transistore a giunzione dell’oscillatore Colpitts 
è illustrata nella figura 43.5. I condensatori C; e C., in combinazione 
con l’induttore L, formano un circuito volano accordato. Una parte 
della corrente del circuito volano è rinviata, in reazione positiva, al 





Fig. 43.5. Oscillatore Colpitts. 


circuito di base del transistore attraverso la via a bassa impedenza 
rappresentata dal condensatore C3. Il punto di lavoro del transistore 
è fissato dalle resistenze R;, R., R;} e Rr. Questi elementi devono 
avere impedenza sufficiente per non interferire nel funzionamento 
in alternata del circuito. 

È possibile analizzare l’oscillatore col metodo già seguito prece- 
dentemente (p. 244), ma si può anche determinare la frequenza di 
oscillazione e la condizione d’innesco scrivendo le equazioni dell’in- 
tero circuito equivalente e ponendo uguale a zero il determinante. 
La figura 43.6 mostra il circuito equivalente dell’oscillatore Colpitts. 
Si scriverà allora 


(jeoL+1/j0C1+1/jt0C{ (br +1/j0C)(—j@L=1/bz0)+ 
+jt&Lby20h210/h22] +(1/j0C1)[(j@Lbi» +1/j0%C;)(j0oL+1/h220)— 
— (j@*Lhyx»)}j@L]— (j@0L)[(jWLh:2»+1/j5C1) (4210/22) — 
— jtoL(bw+1/j0C)]}=0. [43.12] 
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La frequenza e la condizione d’innesco possono essere trovate, se si 
sostituisce 4.» con g, per includere l’effetto di una resistenza di 
carico in uscita. Se si assume che i parametri » del transistore siano 
reali, uguagliando a zero la parte immaginaria dell’equazione [43.12] 
si ha 


(602L—1/C,—1/C2)(-L/C—h110/g0)+4?L?/C-L/C?=0, [43.13] 





V9 = (io — i2) jWL 


Fig. 43.6. Circuito equivalente dell’oscillatore Colpitts. 


da cui si ricava la pulsazione 


w?=1/LCr+g/C1C2hi» [43.14] 
in cui è 

Cr=CiC:/(C1+C)). [43.15] 
La condizione d’innesco delle oscillazioni, d’altra parte, è determi- 
nata ponendo la parte reale dell'equazione [43.12] uguale a zero. Se 
si assume che &? sia circa uguale a 1/LCr, la condizione d’innesco è 


x 


soddisfatta entro un grande intervallo di valori di 421» fino a che è 
C2/C,> bingo. [43.16] 


La frequenza dell’oscillatore della figura 43.5 dipende quindi essen- 
zialmente dal circuito risonante composto dei condensatori C, e C, 
in serie all’induttore L. Si possono avere oscillazioni persistenti se 
C. è maggiore del prodotto di hi»g, per Ci. 

Una variante interessante dell’oscillatore Colpitts è stata descritta 
da J.K. Clapp e da altri ricercatori‘*° ed è illustrata nella figura 
43.7, La caratteristica principale di questo circuito è che si sostitui- 
sce un circuito risonante composto dall’induttore L in serie col con- 
densatore C all’induttore di accordo dell’oscillatore Colpitts. Questa 
connessione migliora notevolmente la stabilità in frequenza dell’o- 
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scillatore rispetto alle variazioni dei parametri del transistore con la 
temperatura e con la tensione di alimentazione. 

Se la capacità della serie di C, e C, è grande rispetto a quella del 
condensatore C, la frequenza di oscillazione è approssimativamente 
data da * 

0? =1/CL [43.17] 





Fig. 43.7. Oscillatore Colpitts modificato. 


e la condizione perché si abbiano oscillazioni persistenti è data dal- 
l'equazione [43.16]. Nel seguito di questo paragrafo (pp. 258 sgg.) si 
discuterà ulteriormente su questo oscillatore. 


Oscillatore Hartley 


Una versione a transistori a giunzione dell’oscillatore a reazione 
Hartley è illustrata nella figura 43.8. La reazione nel circuito di base 
dello stadio a transistori con emettitore comune è fornita dal con- 
densatore C, e dall’avvolgimento del trasformatore rappresentato 
dall’induttore L,. La mutua induttanza M completa la rete di rea- 
zione col circuito di collettore. La capacità C; con le induttanze 
del trasformatore forma un circuito risonante che determina la fre- 
quenza di oscillazione. Il punto di lavoro in continua è fissato dalla 
corrente di polarizzazione di base che fluisce nei resistori R,, R. € 
R,, nonché dalla tensione V di alimentazione dell’oscillatore. 

L’analisi dell’oscillatore secondo il metodo indicato sopra dà l’e- 
spressione seguente per la pulsazione: 


&4°=1/[C,(L1+L2+2M)—(LiLa-M?)b2w/bxo]}. [43.18] 
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Si avrà oscillazione se 


baie = (L1+M)/(L:+M). [43.19] 


Per un coefficiente di accoppiamento uguale a uno, la frequenza di 
oscillazione è determinata dal circuito risonante formato dal con- 
densatore C; in parallelo con l’induttanza equivalente del trasforma- 





Fig. 43.8. Oscillatore Hartley. 


tore (L1+L.+2M). Si hanno oscillazioni se l’induttanza (L1+M) è 
approssimativamente uguale all’induttanza (L2+M) moltiplicata per 
il guadagno di corrente he. 

L’induttore con presa intermedia della figura 43.8 può essere un 
trasformatore con avvolgimenti primario e di reazione separati, come 
nell’oscillatore tipo Hartley della figura 43.9. Questo schema offre 





Fig. 43.9. Oscillatore Hartley con avvolgimento di reazione separato. 
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un grado di libertà in più nel progetto, nel senso che è possibile 
avere la corrente continua di polarizzazione della base dall’alimen- 
tatore di polarizzazione del collettore, oppure da una sorgente se- 
parata di tensione continua. Nella figura 43.9 la rete di polarizza- 
zione è costituita dai resistori Ri, R, e R} mentre i condensatori C; 
e C; costituiscono il percorso a bassa impedenza per la corrente di 
reazione dell’oscillatore. 





Fig. 43.10. Oscillatore Hartley in controfase con induttori accoppiati Li e La. 


Il circuito Hartley può essere facilmente modificato per funziona- 
mento in controfase qualora il trasformatore abbia primario con 
presa centrale e avvolgimenti di reazione sul trasformatore, come 
mostrato nella figura 43.10. La corrente oscillante fluisce nel circuito 
volano formato dall’avvolgimento Li e dal condensatore C;. L’av- 
volgimento L, serve a fornire energia ai circuiti di base dei transi- 
stori con la fase richiesta per sostenere le oscillazioni. Il punto di 
lavoro in continua è determinato dalla corrente che fluisce nei resi- 
stori R;, R; e R., nonché dalla tensione di alimentazione V. Se si 
fanno funzionare i transistori in classe B o C, si può ottenere una 
potenza d’uscita sostanzialmente maggiore di quella data dalla ver- 
sione non in controfase. 


Oscillatore con base ed emettitore accordati 


La figura 43.11 mostra il circuito di un oscillatore che usa elementi 
d’accordo risonanti LC in serie, sia nel circuito di base che nel cir- 
cuito di emettitore del transistore. Il condensatore C; e l’induttore 
L;, formano l'elemento risonante di base mentre L. e C, formano 
l'elemento risonante d’emettitore. Il resistore R, nel circuito di col- 
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lettore del transistore costituisce il carico dell’oscillatore. I resistori 
R,, R. e R; determinano la polarizzazione continua e sono general- 
mente di impedenza alta rispetto a quelle dei componenti per la 
corrente alternata. 

La frequenza di oscillazione e la condizione d’innesco possono es- 
sere calcolate con i metodi precedenti oppure considerando il cir- 
cuito equivalente semplificato della figura 43.12. In questo circuito 


= V 





Fig. 43.11. Oscillatore con base accordata ed emettitore accordato. 


si è trascurato R., e Z; è l’impedenza d’ingresso che compare tra la 
base del transistore e il punto A, trascurando l’effetto di Ri. Se la 
resistenza di carico R, è sufficientemente piccola, cioè minore di 
1 kQ per i transistori tipici per piccoli segnali, e se W/Wad1—@v0, 
l’impedenza d’ingresso è data approssimativamente da 


Zi= (Ww/Ww)[(WL,—-1/0C2)+(r'+72)(W/Wav)] + 
+j[(wL2—-1/4C2)— (%wa/Ww)(re+ra)], [43.20] 


dove r, è la resistenza di perdita di L,. L’'impedenza Z della maglia 


Ci 


Li 


Fig. 43.12. Circuito equivalente semplificato dell’oscillatore della figura 43.11. 
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di figura 43.12 è quindi 


Z=tr1+(Was/W)[(WL2-1/0WC2)+(70°+72)(W/Wan)] + 
+j{(WL1-1/0C,)+[(WL;- 1/0C2)—(%ar/w)(r:+r)]}. [43.21] 
Alla risonanza serie la componente immaginaria è nulla, quindi 
wL, = —wL7+1/0C1+1/0C7+ (War/W)(retra) [43.22] 
e la frequenza di oscillazione è data da 
6%? = [Wap(re +72)+1/C1+1/C,]/(L1+L2). [43.23] 
Se war(re+r:) è trascurabile, allora 
64° =1/[(L1+L3)C;C2/(C1+C.)]. [43.24] 


Perché il circuito possa oscillare, l’impedenza d’ingresso Z; deve 
avere resistenza negativa, e questo accade quando 


1/0C2> 4WL3+ (+72) (W/Wa). [43.25] 


La frequenza di oscillazione è essenzialmente determinata dal cir- 
cuito volano composto dagli induttori L, e L. in serie con i con- 
densatori C, e C.. È necessario che la reattanza di C, sia maggiore 
della somma della reattanza di L. e di un fattore che tiene conto 
delle resistenze della maglia incluse in Z. 


Oscillatori a cristallo 


Per oscillatori a frequenza fissa, si può ottenere una elevatissima 
stabilità in frequenza sostituendo l’elemento di controllo della fre- 
quenza di un usuale circuito a transistori, con un cristallo di quarzo. 
Questa sostituzione è possibile perché il circuito equivalente elet- 
trico di un cristallo di quarzo è, con ottima approssimazione, un 
circuito LC con Q estremamente alto. Se il cristallo è stato tagliato 
in modo da avere un coefficiente di temperatura molto piccolo (il 
cosiddetto taglio GT) si può raggiungere un alto grado di stabilità. 

La figura 43.13 mostra lo schema di un oscillatore controllato a 


Bobina RF 





Fig. 43.13. Oscillatore a cristallo. 
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cristallo, in cui il circuito volano è sostituito da un cristallo. Per 
avere un alto grado di stabilità è desiderabile che la capacità C; e 
C; siano grandi il più possibile.” Valori tipici di queste capacità 
per parecchi transistori 7-p-2 e p-n-p che funzionano tra 0,1 e 
1 MHz sono i seguenti: C, da 40 a 200 pF, C. da 1000 pFa 
10000 pF. 


Ajf in Hz 





T in °C 


Fig. 43.14. Caratteristiche frequenza-temperatura di oscillatori a cristallo. 


La figura 43.14 mostra le variazioni della frequenza, in funzione 
della temperatura, ottenute da due tipici cristalli da 100 kHz usati 
nel circuito della figura 43.13. La caratteristica di stabilità della fre- 
quenza in funzione della temperatura dell’oscillatore è controllata 
essenzialmente dal cristallo, e infatti la variazione della frequenza 
del cristallo è simile all'andamento delle curve della figura 43.14. 

Un altro oscillatore a cristallo da 100 kHz, mostrato nella figura 


100 Q 


+ 1,3 V 












350 pF 
22 kQ 


Wella SORT 0,01 uF 


0,02 uF 


Cristallo 


Fig. 43.15. Schema di oscillatore a cristallo. 
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43.15, ha elevata stabilità.‘ In questo circuito si usano un transistore 
a giunzione e un cristallo di quarzo di alta precisione. Il circuito 
volano è accordato a 100 kHz. La stabilità di frequenza è di una 
parte in 105 per grado centigrado o per una variazione di 0,1 V della 
tensione di alimentazione. Un tale oscillatore può essere usato come 
campione secondario di frequenza per tarare strumenti di labora- 
torio. 

La figura 43.16 schematizza un oscillatore controllato a cristallo a 
1 MHza due stadi, in cui il secondo stadio serve per disaccoppia- 


Bobina RF 


1MHz 


1000 pF 





Fig. 43.16. Oscillatore controllato da un cristallo. 


mento, allo scopo di minimizzare l’effetto del carico sulla frequenza 
di oscillazione. Con questo accorgimento, la frequenza non cambia 
apprezzabilmente per valori della resistenza di carico superiori a 

10 kQ. 

Nel caso di oscillatori controllati a cristallo per alta frequenza, il 
triodo a transistore può essere sostituito da un tetrodo. Il cristallo 
dovrebbe essere usato nel modo a risonanza serie per minimizzare 
l’effetto delle componenti reattive dei parametri del tetrodo sulla 
frequenza di oscillazione. La figura 43.17 illustra un oscillatore spe- 
rimentale a tetrodo che funziona nella zona tra 50 e 100 MHz. Il 
cristallo funziona a risonanza serie; alla frequenza di risonanza la 
base è praticamente cortocircuitata a terra. La capacità emettitore- 
base della giunzione d’emettitore e la capacità di reazione C; for- 
mano un partitore, e una porzione opportuna del segnale d’uscita ai 
capi del circuito volano nel circuito di collettore è rinviata all’e- 
mettitore. Alla frequenza di risonanza questo circuito funziona in 
modo simile a un oscillatore Colpitts. 

La reazione interna tra collettore ed emettitore può essere suffi- 





Paragrafo 43 257 


ciente, in alcuni tetrodi, per causare oscillazioni; ne consegue che la 
capacità C, non è sempre necessaria. 

La stabilità della frequenza dipende essenzialmente dalla resistenza 
nel circuito di base alla frequenza di risonanza. Quindi il Q effet- 







Cristallo 


I 


Fig. 43.17. Oscillatore a tetrodo controllato da un cristallo. 


tivo del cristallo deve essere alto e la resistenza diffusa di base ry' 
piccola. 

La figura 43.18 mostra un circuito modificato in cui il cristallo è 
inserito nel terminale d’emettitore. La reazione dal collettore alla 
base è ottenuta con accoppiamento induttivo. Alla frequenza di ri- 


Fig. 43.18. Oscillatore a tetrodo controllato da un cristallo. 
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sonanza l’emettitore è cortocircuitato a terra e il circuito funziona 
come un oscillatore a reazione. 


Considerazioni sul progetto 


In pratica, il progetto di un oscillatore è basato su considerazioni 
sperimentali e analitiche. Per esempio, il procedimento per proget- 
tare un tipico oscillatore di bassa potenza può essere il seguente: 
1) si sceglie un transistore che abbia un guadagno di potenza ade- 
guato alla frequenza prefissata per l’oscillatore; 2) si sceglie il tipo di 
circuito dell’oscillatore; 3) si decide un punto conveniente di lavoro 
e si incorporano, se si desidera, le reti di stabilizzazione in continua; 
4) si determinano i valori dei componenti del circuito volano. 

Non appena si siano scelti il transistore e il circuito fondamentale, 
occorre fissare il punto di lavoro, seguendo i metodi discussi nel ca- 
pitolo 3. Se l’oscillatore contiene un circuito volano, i valori dei suoi 
componenti dipendono essenzialmente dalla frequenza di oscillazione 
richiesta nonché dal Q effettivo del circuito. Il valore dell’indut- 
tanza del volano può essere calcolato qualora si consideri il Q sotto 
carico del circuito accordato. Si può considerare che, in parallelo al 
circuito risonante parallelo, vi siano l’impedenza d’uscita del transi- 
store, l’impedenza d’ingresso del trasformatore e il carico dell’oscil- 
latore che può essere accoppiato induttivamente o capacitivamente 
al circuito volano. Se R, è il carico effettivo dell’oscillatore, go la 
componente reale dell'’ammettenza d’uscita del transistore, @, la pul- 
sazione dell’oscillatore, l’induttanza di accordo L è, in prima ap- 
prossimazione: 


L = (1/Q0)/(1/R.+g%) [43.26] 
e la capacità del circuito volano: 
C=1/0w?L. [43.27] 


Il Q dato dall’equazione [43.26] è quello del circuito volano sotto 
carico e deve essere alto perché si abbia buona stabilità in frequenza. 
Si può usare un condensatore variabile C” per regolare la frequenza 
dell’oscillatore al valore desiderato. 


Tecniche di stabilizzazione della frequenza 


La stabilità in frequenza è requisito essenziale di molti oscillatori, 
fra i quali gli oscillatori a transistori che in genere sono soggetti a 
variazioni di frequenza dovute a cambiamenti dei parametri del 
transistore o del circuito. Per esempio, un cambiamento del poten- 
ziale d’emettitore o di collettore produce un cambiamento della ca- 
pacità di collettore. Una variazione nel carico accoppiato causa un 
cambiamento nella resistenza in parallelo al circuito volano con un 
conseguente cambiamento di frequenza. Un'altra causa d’instabilità 
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della frequenza è l’effetto della temperatura sui parametri del tran- 
sistore. i 

La stabilità in frequenza può essere definita come il rapporto tra 
la variazione relativa della frequenza e la variazione relativa del pa- 
rametro che ha causato lo spostamento della frequenza. Quindi, per 
esempio, la stabilità in frequenza per variazioni di tensione è: 


Dn = (Af/f)/(AV/V). [43.28] 


Per migliorare la stabilità dell’oscillatore a transistori si possono 

usare vari accorgimenti, ma comunque la stabilità in frequenza di 
un oscillatore non può mai superare quella dell'elemento che con- 
trolla la frequenza (per esempio il circuito volano), a meno che si 
siano predisposti particolari sistemi di compensazione degli sposta- 
menti di frequenza dovuti all'elemento di controllo. Quindi, per 
confrontare i pregi di diversi oscillatori, è conveniente fare l’ipo- 
tesi che l'elemento di controllo della frequenza sia di per sé stabile, 
ed esaminare entro quali limiti la frequenza varia per effetto della 
presenza del transistore. 
. Poiché i parametri del transistore variano col punto di lavoro, una 
tecnica di stabilizzazione della frequenza consiste nel mantenere co- 
stante la tensione di alimentazione. Un esempio di alimentatore a 
tensione costante è il circuito con diodo Zener al silicio (cfr. cap. 3). 
Se non è possibile mantenere costante la tensione di alimentazione 
del transistore, occorre usare una qualche rete di compensazione 
che minimizzi l'influenza dei parametri del transistore sulla fre- 
quenza di oscillazione. 

Si può dimostrare che la frequenza di oscillazione di un oscillatore 
a tubi può essere resa quasi del tutto indipendente dai parametri del 
tubo, inserendo opportune reattanze in serie alla griglia o alla placca. 
Tecniche analoghe possono essere usate con i transistori. Si può 
avere, per esempio, in un comune oscillatore Colpitts a transistori, 
un induttore stabilizzante in serie con la base e avente reattanza ©’ 


Xy= Xi(1+X1/X3) [43.29] 


dove X; e X, sono le reattanze capacitive del circuito volano. 
Se si usa un induttore stabilizzante in serie col collettore, la sua 
reattanza deve essere 


Ke -Xd14X/Nd: [43.30]. 


Nel caso di circuito Hartley queste reattanze hanno i valori seguenti: 
Stabilizzazione di base: 


Xr = [(X2+Xm)/(X1+Xm)][2Xm—X1(X2+Xm)/(X1t+Xm)] X2- 
[43.31] 
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Stabilizzazione di collettore: 
Xo=[(X1+Xm)/(X2+Xm)][2Xm—X2(X1+Xm)/(X2+Xm)] X1. 
[43.32] 
Poiché le reattanze di compensazione sono funzioni della fre- 


quenza, questo metodo non si può applicare agli oscillatori a fre- 
‘ quenza variabile. 
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Fig. 43.19. Oscillatore Clapp. 


Si può ottenere stabilità rispetto alle variazioni delle capacità in- 
terne del transistore, connettendolo a punti del circuito accordato 
aventi impedenza la più bassa possibile. 

Nell’oscillatore Colpitts, la stabilità nei confronti di una varia- 
zione dei parametri del tubo elettronico, dovuta a un cambiamento 
della tensione di alimentazione, può essere ottenuta disponendo un 
circuito LC in serie all’induttanza di accordo. Una versione transi- 
storizzata di questo tipo di oscillatore è illustrata nella figura 43.19. 
I risultati sperimentali ottenuti con questo oscillatore hanno dimo- 
strato che usando C, e C; dell'ordine di poche centinaia di picofa- 
rad, si può ottenere facilmente una stabilità dell'ordine di 200-400 
parti per milione, su un intervallo di frequenze tra 0,1 e 1 MHz, 
per variazioni del 10 per cento della tensione di alimentazione.” 

Un altro problema importante è quello di contenere il punto di 
funzionamento del transistore nella zona lineare delle caratteristiche 
in modo da avere ampiezza delle armoniche minima. Questo richiede 
un qualche limitatore esterno all’elemento attivo. Tale limitatore è . 
particolarmente importante per gli oscillatori a frequenza variabile, 
perché l'ampiezza delle oscillazioni generalmente varia a seconda 
dell’accordo. 
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La figura 43.20 mostra appunto un circuito,‘ che è una versione 
in controfase di un oscillatore a transistori, con due transistori a 
giunzione connessi per funzionamento in classe A, B o C (a seconda 
del carico all’uscita e del rapporto spire del trasformatore). La limi- 
tazione e la stabilizzazione dell’ampiezza sono ottenute confrontando 
il massimo valore della tensione d’uscita con una tensione fissa di 


Nucleo comune 





Fig. 43.20. Oscillatore a frequenza variabile. 


riferimento e riportando in reazione la tensione differenza in modo 
da controllare la corrente di base. Quindi, allorquando l’uno o l’altro 
degli avvolgimenti d’uscita dà un picco di tensione negativo al di- 
sotto della differenza di potenziale V,— V,, l’uno o l’altro dei diodi 
D, o Dy' è percorso da un impulso di corrente. Se /» è abbastanza 
grande da mantenere un picco maggiore di V,—V,, questi impulsi 
di corrente fluiranno periodicamente a una frequenza doppia di 
quella di oscillazione, dando luogo a una corrente media /,, la quale 
si sottrae dalla corrente di base /, riducendo l’ampiezza di oscillazione 
finché essa appena supera V,— VW. Il valore di /; non è critico e può 
essere regolato a piacere variando R. 

Un ulteriore miglioramento di questo circuito può essere ottenuto 
se la sorgente di tensione di riferimento è un diodo Zener invece 
che la batteria V,. 

Una seria causa di instabilità è la temperatura, giacché pratica- 
mente tutti i parametri del transistore variano con la temperatura, 
grandezza che, a differenza della tensione di alimentazione, può es- 
sere difficile o addirittura impossibile controllare. Uno dei parametri 
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dei transistori su cui influisce notevolmente la temperatura è la cor- 
rente inversa di collettore /co. Una variazione di /co produce un 
cambiamento del punto di lavoro e quindi è causa di ulteriori va- 
riazioni delle caratteristiche del transistore. 

Un'altra grandezza che è sensibile alla temperatura è la capacità 
d’ingresso. Per esempio, nel circuito 43.19, la capacità C; è uno 
degli elementi che determinano la frequenza. Questa capacità è an- 
che in parallelo con la capacità di diffusione dell’emettitore del tran- 
sistore C, data da 

Ce= qle/RTWa. [43.33] 


La ‘capacità di diffusione, che può avere un valore fino a diverse 
migliaia di picofarad, è quindi direttamente proporzionale alla cor- 
rente d’emettitore del transistore. Se si controlla la grandezza di 
questa corrente, si può controllare la capacità C, e quindi la fre- 
quenza di oscillazione. Questo può essere ottenuto come è mostrato 
nella figura 43.21. I resistori R;, R; e R; forniscono la polarizzazione 
del transistore. La resistenza R, è sensibile alla temperatura con un 
coefficiente di temperatura negativo. Una scelta opportuna della 
caratteristica di questa resistenza consente di minimizzare l’effetto 
della temperatura sulla frequenza. 






Bobina RF 


Fig. 43.21. Stabilizzazione di frequenza per mezzo di un resistore termosen- 
sibile. 


44. OSCILLATORI A RILASSAMENTO 


Gli oscillatori a rilassamento sono costituiti da circuiti con reazione 
positiva e da elementi RC o RL. Le oscillazioni di rilassamento si 
manifestano in generale come risultato di una commutazione tra un 
elemento attivo e gli altri componenti del circuito. Ne risulta che la 
forma d’onda d’uscita, essendo dovuta a carica e scarica di elementi 
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che immagazzinano energia nel circuito, può presentare nette di- 
scontinuità. Al variare dei tempi di carica e scarica si può ottenere 
una vasta varietà di forme d’onda, per esempio impulsi, denti di 
sega, onde quadre. 

La frequenza di oscillazione dipende dalle costanti di tempo asso- 
ciate con la carica e la scarica degli elementi che immagazzinano 
energia, siano essi induttivi o capacitivi, e dipende anche dall’inter- 
vallo dinamico lungo il quale i dispositivi amplificatori sono attivi. 
Questa frequenza può essere variata facilmente entro un grande in- 
tervallo da zero alla frequenza limite del dispositivo attivo. 


Resistenze negative 


CARATTERISTICHE CON TRATTI A RESISTENZA NEGATIVA Ai fini della 
progettazione, è spesso conveniente rappresentare le proprietà di 
reazione positiva dei circuiti a rilassamento per mezzo di resistenze 
negative. Le caratteristiche dei dispositivi semiconduttori con resi- 
stenza negativa possono di solito essere misurate e calcolate con le 
tecniche ordinarie in corrente continua, il che consente di proget- 
tare molti tipi di oscillatori a rilassamento utilizzando il metodo della 
retta di carico. 

I circuiti o dispositivi con resistenza negativa sono caratterizzati 
dall'avere una caratteristica che, almeno per una parte limitata del 
piano VI (fig. 44.1), presenta tensione decrescente al crescere della 
corrente. Questo comportamento è dovuto a un processo di reazione, 
che può essere causato da una reazione positiva esterna, come nel caso 
dei multivibratori a transistori a giunzione, oppure a effetti interni 
di moltiplicazione di elettroni, come nel caso degli oscillatori dyna- 
tron che impiegano tetrodi. 

Esistono due tipi di caratteristica con resistenza negativa. Essi sono 
illustrati nella figura 44.1 e sono indicati come “tipo N” e “tipo S”. 
La differenza essenziale tra i due tipi è data dal valore della deri- 
vata nei punti d’inversione. Per il tipo N, dV/d/ nei punti P e Q è 
uguale a zero e per il tipo S, dV/d/ in P' e Q' è uguale a infinito. 
In entrambi i tipi la zona di resistenza negativa è limitata da due 
regioni a resistenza positiva. A causa delle differenze nelle derivate 
nei punti d’inversione, la curva tipo N è a due valori nella corrente, 
per una data tensione, mentre la caratteristica tipo S è a due valori 
nella tensione per una data corrente. 

Una condizione che bisogna soddisfare, nella progettazione degli 
oscillatori a rilassamento, è che il punto di lavoro in continua del 
circuito cada entro la regione di resistenza negativa della caratteri- 
stica N o S. La retta di carico statica, che rappresenta la resistenza 
connessa ai terminali ai quali è misurata la caratteristica V,I, è 
allora del tipo mostrato nella figura 44.1, in cui il punto di lavoro 
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per funzionamento instabile è A. In teoria, nonché in molti circuiti 
pratici, è possibile fermarsi nella regione di resistenza negativa; se 
ciò non fosse non si potrebbero misurare le caratteristiche statiche. 
Un'ulteriore esigenza per gli oscillatori a rilassamento è che vi siano 
elementi per l’immagazzinamento dell'energia in modo da poter 
sfruttare la proprietà delle curve V,/ di essere a due valori. Nel 
caso di caratteristiche di tipo N, come quelle viste nella figura 
44.1(a), si deve permettere alla corrente di crescere lungo una linea 
a tensione costante, condizione che implica l’uso di elementi capa- 
citivi per innescare le oscillazioni. D’altra parte invece, per caratte- 
ristiche tipo S, la tensione deve essere lasciata crescere lungo una 
linea a corrente costante, e questo implica che l’oscillazione venga 
innescata da elementi induttivi. Si possono perciò costruire oscilla- 
tori a rilassamento con un solo elemento che immagazzina l’energia, 
come illustrato nella figura 44.2. 

L’escursione del punto di lavoro negli oscillatori a resistenza nega- 
tiva è un indice dello sfasamento interno del circuito. Per esempio 
nei circuiti tipo N, il punto di lavoro si muove lungo il cam- 


Retta di carico astabile 





(a) Tipo N 





(b) Tipo S 


Fig. 44.1. Caratteristiche con tratti di resistenza negativa. 
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mino indicato con LP nella figura 44.1, finché si raggiunge la ten- 
sione di picco. Il punto di lavoro quindi “salta” al punto M lungo 
una retta a tensione costante (o inizialmente costante). La tensione 
diminuisce poi lungo il percorso MQ finché si raggiunge la coor- 
dinata del minimo, e a questo punto, il circuito diventa nuovamente 


Tipo S 





Fig. 44.2. Oscillatori a rilassamento, a resistenza negativa. 


instabile e il punto di lavoro si sposta rapidamente lungo QL fino 
al punto di partenza del ciclo. Quindi, per circuiti oscillanti tipo N, 
l'escursione del punto di lavoro segue una rotazione oraria nel piano 

VI. La rotazione oraria è associata con un’impedenza induttiva, 
poiché la tensione anticipa sulla corrente, e quindi le impedenze di- 
namiche di tipo N nel piano V / sono associate con reattanze indut- 
tive. Per contro, nei circuiti oscillanti di tipo $, le escursioni del 
punto di lavoro nel piano V / seguono una rotazione antioraria e 
corrispondono a tensione in ritardo rispetto alla corrente. Per con- 
seguenza una caratteristica di tipo S del tipo illustrato nella fi- 
gura 44.1 rappresenta una reattanza capacitiva collegata all’impe- 
denza interna dinamica del circuito. 

L'effetto delle reattanze nei dispositivi o circuiti a resistenza nega- 
tiva è in genere duplice. Prima di tutto, si ha un aumento dello 
sfasamento tra tensione e corrente al crescere della frequenza di 
oscillazione. In secondo luogo, al crescere della frequenza, la resi- 
stenza negativa tende a diminuire finché si annulla e diventa posi- 
tiva. A questo punto non si può più avere oscillazione. Questi 
effetti verranno illustrati durante la discussione di dispositivi parti- 
colari con reazione positiva interna’ e che quindi sono anche chia- 
mati dispositivi a resistenza negativa. 


DISPOSITIVI A RESISTENZA NEGATIVA La figura 44.3(a) illustra un 
circuito a transistori a contatto puntiforme caratterizzato da resi- 
stenza negativa ai terminali d’ingresso. Il circuito equivalente a 7, 
per piccoli segnali, è dato nella figura 44.3(2); si usa il circuito equi- 
valente a 7° perché esso illustra bene l’effetto di reazione positiva che 
si produce nella resistenza negativa. Se ora si fa l’ipotesi che 


|Ri/r:1&|1-@| e che |(rr+tRo+Ry)/re «1, 
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la resistenza d’ingresso del circuito di figura 44.3(2) a bassa fre- 
quenza è 


ri=f.+t(f+Ri)(1-00). [44.1] 


Poiché i transistori a contatto puntiforme hanno guadagno di cor- 
rente di corto circuito, a», maggiore di uno, si vede che la resi- 
stenza d’ingresso data dall’equazione [44.1] è negativa se 


(r0+R)(av0—1)>r.. [44.2] 





(a) 





Fig. 44.3. Circuito con resistenza ing sid comprendente un transistore a con- 
tatto puntiforme. 


Si vede perciò che la resistenza negativa è dovuta alla reazione po- 
sitiva di corrente dal collettore alla base di un transistore che abbia 
guadagno di corrente maggiore di uno. Lo stesso meccanismo spiega 
la resistenza negativa dei transistori p-m-p-n (cfr. cap. 1); si può anzi 
affermare che ci sono convincenti indicazioni che il processo di 
fabbricazione dei transistori a contatto puntiforme dà luogo a strut- 
ture p-n-p-n. 
È interessante ricavare la dipendenza dell'impedenza d’ingresso 
dalla frequenza dovuta alla variazione con la frequenza del guada- 
gno di corrente a». 
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Con approssimazioni del primo ordine si ha 
Gy = Aro/(1+jWw/{0ap) [44.3] 
e l'equazione [44.1] diviene 
Z=Te+(1nt+Ro)[1-@0+(0/0a,)2]/[1+(0/0wan)}?]+ 
+j@[(r» +Ro)410/0w]/[1+(W/WwWap)?]. [44.4] 


Se indichiamo con wn la massima pulsazione per cui si ha ancora 
resistenza negativa, allora 


Om = Wan [Mo 1-T2/(rn+Rs)]/[1+7r:/(rnn+R3)]}" [44.5] 


ovvero, se rntRidr., 
dm = Wap(Aro LE, [44.6] 


La pulsazione limite &%n è quella per cui si annulla la parte reale del- 
l'equazione [44.4] e rappresenta la pulsazione fondamentale limite a 
cui il dispositivo può oscillare. Quindi è la variazione con la fre- 
quenza di a, che fa tendere la componente resistiva dell’impedenza 
d’ingresso a zero e poi a valori positivi al crescere della frequenza. 
È anche chiaro, dall’equazione [44.4], che la parte reattiva dell’im- 
pedenza d’ingresso è induttiva e quindi ci si può aspettare una ca- 
ratteristica di resistenza negativa di tipo N. La figura 44.4 mostra 
il circuito equivalente a due terminali riferito ai morsetti d’ingresso 
(emettitore a terra), del circuito illustrato nella figura 44.3 e che può 





Fig. 44.4. Circuito equivalente a due morsetti, per corrente alternata, di un 
transistore a contatto puntiforme. 


essere ricavato dall’equazione [44.4]. La corrispondenza tra i para- 
metri dei circuiti delle figure 44.3 e 44.4 è data dalle seguenti re- 
lazioni: 


n=r [44.79] 
Ty = Aro(Yn + Ri) [44.75] 
Tn = (1-0) (1r+R) [44.7c] 


L = Aro(Th + Ri)/Wab. [44.7d] 
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Il circuito equivalente di figura 44.4 può essere usato per ricavare 
un criterio di stabilità per il circuito della figura 44.3(a). Per esem- 
pio se si desidera stabilire il circuito entro la regione di funziona- 
mento in cui la resistenza è negativa, situazione che può sorgere per 
ragioni di misura oppure per applicazioni dei transistori ai filtri at- 
tivi (cfr. cap. 12), la capacità d’ingresso deve essere abbastanza bassa 
per impedire al circuito di oscillare. Se si pone un condensatore C 
tra i terminali d’ingresso del circuito equivalente di figura 44.4 e si 
risolve l'equazione di maglia risultante cercando la condizione per 
cui il termine di smorzamento sia nullo o positivo, si ottiene il se- 
guente criterio, nell’ipotesi che rs&7p: 


IL/r,}>nC]. [44.8] 


Se si sostituiscono le equazioni [44.75] e [44.7c] nella [44.8] si 
ottiene 
CS1/[(r0—1)(7»+Rs)%a]. [44.9] 


Poiché, dalla equazione [44.1], si ha 7; = (rvr+R) (1-0), il crite- 
rio di stabilità è 
Cs1/(-r)(Wa). [44.10] 


Quindi, quanto maggiore è la resistenza negativa, tanto minore è la 
capacità d’ingresso per cui il circuito è stabile, quando il punto di 
lavoro in continua è all’interno della regione di resistenza negativa. 
È possibile ottenere un risultato identico alla equazione [44.10] an- 
che per i transistori p-m-p-n."° 

Nei dispositivi reali la regione di resistenza negativa è sempre limi- 
tata da regioni di resistenza positiva. Nel circuito a transistori a 
contatto puntiforme della figura 44.3(a), la regione di resistenza 
positiva comprende la zona di interdizione e quella di saturazione 
del transistore. La caratteristica ve, ix idealizzata ha l'andamento il- 
lustrato nella figura 44.5. Malgrado che la rappresentazione con tre 
segmenti di retta della caratteristica sia solo un’approssimazione 






Pendenza = 


Re 


Pendenza —R,(ao= 1) 


Fig. 44.5. Caratteristica con resistenza negativa di un transistore a contatto 
puntiforme. 3 
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della curva sperimentale, essa è generalmente abbastanza precisa per 
i calcoli pratici. 


Le coordinate del punto di picco e di valle sono date da‘ 


(i, vr) ={0,[- (rn +Ra)Vcc]/(rn+Rs+r+R)} [44.11] 
(io, Vo) ={ Vec/[avxo(RitRi+tn)-(n+R)], 
(rn + Ro)(1-ar0)Voc/[&ro(rx+ Ri +R)-(ntR)]}. [44.12] 


Il diodo a doppia base (cfr. $ 7) ha una regione di resistenza nega- 
tiva dovuta ad effetti di campo.” L'inserzione con base 1 comune 
è illustrata nella figura 44.6(a). Quando i portatori di minoranza 
sono iniettati nella barra dalla giunzione, essi scorrono fino alla base 
1 a causa del gradiente di campo elettrico. D'altra parte, a causa 


della elevata resistività del materiale della barra, i portatori dànno 


Base 2 





(a) Circuito a resistenza negativa 





(b) Circuito equivalente per segnali piccoli 


‘p 


(c) Caratteristica con resistenza negativa 


Fig. 44.6. Resistenza negativa nel diodo a doppia base. 
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luogo a un effetto di modulazione della resistenza, che produce una 
corrente addizionale dall’alimentatore Vs». L'effetto risultante di 
questa reazione positiva di corrente è una resistenza negativa che 
può essere misurata tra la giunzione e la base 1. La figura 44.6(5) 
dà un circuito equivalente del diodo a doppia base, valido soltanto 
nella regione di resistenza negativa. In questo circuito equivalente 
Tv € Y»2 rappresentano le resistenze della regione della base 1 e della 
base 2, rispettivamente, e r; è la resistenza equivalente della giun- 
zione. La resistenza d’ingresso del circuito equivalente è 


ri=t+(1-Yo)tvto2/(f1 + 792), [44.13] 


dove Yo è il guadagno di corrente interno a bassa frequenza. Per 
diodi a doppia base tipo p-n, Yo è legato alle mobilità dei portatori 
di maggioranza e di minoranza dalla 


Yo= 1+un/Wpy [44.14] 


dove gli indici 7 e p si riferiscono agli elettroni e alle lacune rispet- 
tivamente. Nel germanio, il rapporto delle mobilità un/u» è appros- 
simativamente uguale a 2. 

La figura 7.12 (cfr. cap. 1) illustra le caratteristiche di resistenza 
negativa per il diodo a doppia base. Come nel caso del transistore a 
contatto puntiforme, la regione di resistenza negativa è limitata da 
due regioni di resistenza positiva corrispondenti allo stato di interdi- 
zione e di saturazione del dispositivo. Le coordinate dei punti di 
picco e di minimo sono date approssimativamente da 





ip=0 [44.152] 

vp = [Yv1/(ro1+r02)] Vos [44.155] 

io = (4o/Un)(Veslts2) [44.15c] 

e 
Ù q Un Tyzls Un To2 : 


dove /, è la corrente di saturazione della giunzione e r»y' è la resi- 
stenza equivalente della regione di base 1 nella zona di alta corrente 
di giunzione. 

Le caratteristiche di resistenza negativa dei transistori a contatto 
puntiforme sono dovute agli effetti di reazione della corrente di dif- 
fusione, mentre quelle dei diodi a doppia base sono dovute agli ef- 
fetti di reazione positiva della corrente di deriva. Il transistore con 
emettitore coniugato, ovvero con collettore a gancio, ha anch’esso 
reazione positiva di corrente di diffusione e quindi può essere usato 
come resistenza negativa. Una configurazione tipica e la caratteri- 
stica del transistore p-n-p-n sono illustrate nella figura 44.7(a). Altri 
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effetti di semiconduzione che producono caratteristiche di resistenza 
negativa sono collegati con la scarica a valanga e avvengono in certi 
tipi di diodi e transistori a giunzione. I diodi che utilizzano que- 
sto effetto vengono detti diodi a carica spaziale e mostrano caratte- 
ristiche di resistenza negativa del tipo illustrato nella figura 44.7(b). 
La scarica a valanga avviene anche in qualche transistore a giunzione 
quando la tensione di collettore viene portata a un valore superiore 
al normale potenziale di scarica. Questo effetto è accompagnato da 
un aumento del guadagno di corrente per base comune fino a un 
valore maggiore di uno. La caratteristica di resistenza negativa pro- 
dotta dalla scarica a valanga nei transistori a giunzione è illustrata 
nella figura 44.7(c). 

Tutti i dispositivi a resistenza negativa possono essere usati come 
oscillatori a rilassamento se si fissa il punto di polarizzazione nella 


Vi 
i 





(a) Transistore p-n-p-n 


il 


il 


(b) Diodo a carica spaziale 


| ic 
l<Regione normal 





Ve 





(c) Transistore a scarica a valanga 


Fig. 44.7. Dispositivi a resistenza negativa. 
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regione di resistenza negativa e se si fornisce, mediante un circuito 
esterno, una sufficiente energia immagazzinata per mezzo, ad esem- 
pio, di induttori o condensatori. Si illustreranno diversi tipi di oscil- 
latori a rilassamento. 


Multivibratori 


Il multivibratore classico è essenzialmente un amplificatore a due 
stadi con reazione positiva. È un circuito versatile poiché può essere 
usato in tre modi diversi: astabile, monostabile, bistabile. I modi 
monostabile e bistabile verranno considerati nel capitolo 10, tra le 
applicazioni ai circuiti impulsivi. Il multivibratore astabile, che 
oscilla liberamente, è usato largamente come oscillatore a onda qua- 
dra. Si forniranno esempi di multivibratori accoppiati a RC e a RL. 


MULTIVIBRATORI ACCOPPIATI A_RC Un multivibratore a transistori 
a giunzione, analogo al tipo Eccles-Jordan a tubi elettronici, è illu- 
strato nella figura 44.8. I due transistori hanno un accoppiamento 
incrociato tra collettore e base per mezzo di C, e R.. I resistori R., 
in serie coi terminali degli emettitori, sono stati inclusi per stabiliz- 
zare le polarizzazioni (cfr. cap. 3). La polarizzazione della base è ot- 
tenuta dal partitore costituito da Ri, R, e R, alimentato dalla ten- 
sione V. Un altro metodo per polarizzare la base è quello di colle- 
gare alla tensione di alimentazione V i resistori R.. Un vantaggio 
della configurazione illustrata nella figura 44.8 è che il percorso in 
continua tra V e terra, costituito da R:+R,+R:, provoca, anche 





Fig. 44.8. Multivibratore con accoppiamento RC. 
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quando i transistori sono interdetti, una corrente di dispersione at- 
traverso R; che può essere usata per compensare gli effetti causati 
dalle variazioni di /co. 

Per analizzare il circuito di figura 44.8, se ne può ricavare la carat- 
teristica di resistenza negativa e determinare poi le condizioni che 
debbono essere soddisfatte perché il circuito possa oscillare.’ Per 
esempio, se si toglie la resistenza R. del transistore 7; e se si usano 


I 









Pendenza = R. 


Fig. 44.9. Caratteristica’ statica vista fra i punti A e G di figura 44.8. 


i terminali AG come ingresso per descrivere la caratteristica statica 
Very, Ii, si può ottenere una curva come quella della figura 44.9. La 
regione di resistenza negativa limitata dai punti P e Q, si ha quando 
ambedue i transistori T; e 7. sono attivi simultaneamente. La re- 
gione PC corrisponde all’interdizione di T, e la regione QS alla 
saturazione di 7. Il punto di lavoro in continua del circuito, quando 
si connetta R. tra i punti A e G, può essere determinato come in- 
tersezione di R, considerata come retta di carico, con la caratteri- 
stica descritta precedentemente (curva CPOS). Se questa interse- 
zione cade soltanto entro la regione di resistenza negativa, il circuito 
è astabile e quindi potenzialmente in libera oscillazione. 

Per analizzare la caratteristica di resistenza negativa del multivi- 
bratore simmetrico della figura 44.8, è conveniente definire i se- 
guenti parametri di progetto: 


K=R./(Rx+Rx+R;) [44.16] 
X= R/R. [44.17] 
A= Ave/V [44.18] 
w= (1/K)|vse/V|. [44.19] 


La grandezza Av dell'equazione [44.18] è la variazione stazionaria 
della tensione di collettore che si ha quando i transistori passano 


274 Oscillatori 


da conduzione a interdizione o viceversa, ed è data approssimativa- 
mente da Avo=a,XKXV(1-w). La grandezza vsr dell’equazione 
[44.19] è la caduta di tensione tra base ed emettitore, in condizioni 
stazionarie, del transistore in conduzione. Anche se vse è funzione 
della corrente d’emettitore, è sempre possibile assumere un valore 
indicativo valido entro un certo intervallo di correnti d’emettitore. 
(Per esempio, per correnti d’emettitore nell’intervallo tra 1 e 10 mA, 
si può assumere che vse sia tra 0,1 V e 0,2 V per transistori di 
germanio e 0,6 V per transistori di silicio.) 

Si può dimostrare che le coordinate del punto di massimo e di 
minimo, P e Q rispettivamente, della figura 44.9, sono date dalle 
seguenti relazioni approssimate. 





Maxime] P®° [44.202] 
ssimol = KV[1-ayKX(1-vy)] [44.205] 
ea IE ret [44.212] 

GuRi 14@glX 


Minimo 
1 IR 1+@0KXy 
SieegERA(By PR) < 
Dalle equazioni da [44.214] a [44.215] si può dedurre che, se y<«1, 
il multivibratore simmetrico sarà instabile se vale la condizione 


KX<1. [44.22] 


[44.215] 


Se è soddisfatta la [44.22], la frequenza di oscillazione del multivi- 
bratore è determinata dal tempo richiesto dai transistori a superare 
lo stato d’interdizione. Per esempio nel circuito della figura 44.8, se 
T; è improvvisamente portato da interdizione a conduzione, si tra- 
smette un gradino positivo alla base di 7 attraverso il condensa- 
tore di accoppiamento Cx. Questo gradino positivo interdice 7, ma 
il transitorio positivo decade a mano a mano che si carica il con- 
densatore di accoppiamento. Quando il potenziale della base di 77 
diviene nuovamente negativo, 7, si attiva e mel circuito avviene uno 
scambio per cui 7, è portato alla saturazione e 7; all’interdizione. 
La frequenza del ciclo completo è data da 


+1 
fera e e 144238] 
20,R.E(1+Ì hi lea 
u A /\1-K-KX/u 
dove 
u=R;/R.. [44.235] 


L’equazione [44.234] non considera le variazioni dei parametri dei 
transistori con la frequenza e quindi fornisce solo valori approssi- 
mati al di sopra di fae. 
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Si può dimostrare che la massima frequenza di oscillazione del mul- 
tivibratore in oscillazione libera è approssimativamente uguale alla 
media geometrica delle frequenze di taglio di a» e di a, del transi- 
store.‘ Quindi, poiché fa. = faw/@e, si ha 


Tui Se far/ Vao, [44.24] 


dove fmax è la massima frequenza di oscillazione e @. è il guadagno 
di corrente a bassa frequenza per transistore con emettitore comune 
In generale l'equazione [44.24] è abbastanza ben verificata dai*tran- 
sistori a lega, ma è in genere troppo ottimistica per i tipi ad accre- 
scimento, dove è importante l’efficienza della giunzione e dove rs 
è associata con una considerevole componente capacitiva. Inoltre, 
poiché la [44.24] è stata ottenuta trascurando gli effetti di satura- 
zione nel transistore, essa rappresenta un limite tecnico soltanto per 
circuiti che non si saturino (cfr. cap. 10). 

I risultati analitici dati finora possono essere usati per sintetizzare 
il seguente procedimento di progettazione di un multivibratore in 
libera oscillazione. Per esempio, si richieda al circuito un salto di 
tensione di collettore Ave e di corrente di collettore Aîc, con ten- 
sione di alimentazione V; sia inoltre fissata la frequenza f che si 
desidera. Il problema è scegliere i valori più opportuni di Ri, R», Ri, 
R., Cx e C. in modo da soddisfare le prescrizioni. Si procede allora 
nel modo seguente. 

Caratteristiche richieste al circuito. Sono assegnati V, Avo, Aic, f. 

Problema. Trovare Ri, R», Rx, Re, Cr, Ce. 

Procedimento. 1. Perché si possa realizzare il progetto si scelga 
K in modo che 

(1-4) e A>K»|vge/V|. 


2. Si scelga w che soddisfi a queste prescrizioni: 
a) per il funzionamento astabile: 


(1-K? 
1-K-A/avg(1 — y) 
b) per la realizzabilità del progetto: 


Geo dDu>A/(1-w)(A-K)(1+K-A), 


u> 


c) per l’insensibilità alle variazioni di /co: 
U« Aic/Icomax- 
3. Calcolare (KX): 
(KX)=wu/2-[(u/2))-uA/ar(1-w)]". 
4. Calcolare R.: R.=(KV/@rAic)(1-y). 
5. Calcolare R: Ri=XR.. 
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6. Calcolare Ri: R,=uR.. 
7. Calcolare Ry: R,=(u/K-u-—-X)R.. 
8. Calcolare Cr: 
—1 
25R,K(1 Vi (| i 
u A 1-K-KX/u 


9. Scegliere C.: 1/2rfR.> C.>1/RWav. 


C,= 


Esempio. Si voglia progettare un multivibratore che oscilli a 
10 kHz e funzioni con un alimentatore a 12 V. Il gradino di tensione 
che si desidera sia di 6 V con un gradino di corrente di 2 mA. Si 
abbiano transistori di germanio, i cui parametri abbiano i seguenti 
valori: vs£g=0,2 V, Ww=107 rad/s e @.6=20. Il circuito debba 
funzionare in un ambiente in cui la temperatura massima possa 
provocare un aumento di /co fino a circa 50 uA. Il procedimento 
di progettazione, indicato sopra, è il seguente. 


1. Scegliere K 0,5>K> 0,016. 


Si scelga perciò, per esempio, K = 0,2. Quindi y= 0,08. 
2. Scegliere : 
a) criterio per il funzionamento astabile: > 2,9 


b) realizzabilità del progetto: 20>u>2,7 
c) insensibilità a /co: u<40. 
Si scelga perciò, per esempio, u=7. 

3. Calcolare KX=0,62. Quindi X=3,1. 

4. Calcolare R.= 1,1 kQ. 

5. Calcolare R;=3,4 kQ. 

6. Calcolare R\ = 7,7 kQ. 

7. Calcolare R. = 27,4 kQ. 

8. Calcolare C,= 0,007 uF. 

9. Si scelga, per esempio, C.= 0,001 yF. 

La configurazione del circuito progettato è illustrata nella figura 


44.8. Le figure 44.10 e 44.11 mostrano le forme d’onda che si otten- 
gono in vari punti del circuito. 


MULTIVIBRATORE ACCOPPIATO A RL La figura 44.12 illustra lo 
schema di un multivibratore RL che utilizza il ciclo di isteresi ret- 
tangolare di un nucleo magnetico ad alta rimanenza.‘ I due tran- 
sistori passano alternatamente da interdizione a conduzione e quindi 
applicano la tensione Vcc della batteria in successione alterna agli 
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avvolgimenti N; e N. Quando 7; conduce, si induce una tensione 
positiva in tutti gli avvolgimenti. Quindi si ha una reazione positiva 
sulla conduzione di 7;, dovuta al potenziale negativo della base che 
cresce, mentre simultaneamente 7, è portato all’interdizione dal po- 





t 


Fig. 44.10. Forma d’onda della tensione di collettore di un multivibratore. 


UBE 


t 


Fig. 44.11. Forma d’onda della tensione base-emettitore di un multivibratore. 


tenziale positivo crescente della base. Il numero di spire degli avvol- 
gimenti di controllo N3 e N, determina l'ampiezza dei segnali di rea- 
zione e dei potenziali di interdizione applicati alle basi dei transi- 
stori. Durante l’intervallo di tempo in cui T; conduce, il nucleo 
magnetico è portato alla saturazione positiva, com'è illustrato dal 
ciclo d’isteresi della figura 44.13. Alla saturazione le tensioni indotte 
negli avvolgimenti si riducono fortemente e quindi cessa il comando 
di base di 7). Al decrescere della corrente in N;, diminuisce legger- 
mente il flusso, ma non in misura sufficiente per indurre un poten- 
ziale negativo negli avvolgimenti e per portare 7 in conduzione. 
Quando 7; comincia il suo ciclo di conduzione, il potenziale nega- 
tivo indotto in N; e N, (negativo rispetto ai punti neri segnati nella 
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figura 44.12), interdice 7; e porta 7) alla piena conduzione. Il nu- 
cleo magnetico si porta a saturazione negativa per effetto della cor- 
rente in N, e quindi si è compiuto un intero ciclo di isteresi. 





Fig. 44.12. Multivibratore tipo RL. 


L’aumento del flusso in N;, dovuto al ciclo di conduzione di 7, 
nel multivibratore di figura 44.12 è dato da 


d®/dt = Voo/Ni. [44.25] 
Quindi 
ila +Pm 
/ (Ro)}e= ni do [44.26] 
N; s 
0 m 


$ 






Flusso 
di saturazione 


NI 


> Forza magneto- 
motrice coercitiva 


Fig. 44.13. Ciclo d’isteresi rettangolare. 
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e il semiperiodo è 
ti= 2DmN/ Voc. [44.27] 


Nell’equazione [44.27] #, è espresso in secondi, ®m in weber e Voc 
in volt. Se N, = N, la frequenza di oscillazione del multivibratore 
a nucleo magnetico è 


f=1/2t1= Voc/4DnN,. [44.28] 


Dall’equazione [44.28] si vede immediatamente che la frequenza di 
oscillazione è direttamente proporzionale alla tensione di alimenta- 
zione Voc. Il multivibratore RL è molto efficiente per potenze ele- 
vate e sarà descritto in maggior dettaglio nei capitoli 11 e 12 in 
relazione ai circuiti di spazzolamento e convertitori. 


MULTIVIBRATORI A DIODO A DOPPIA BASE La figura 44.14 illustra 
un multivibratore che utilizza la resistenza negativa di un diodo a 
doppia base.” Il funzionamento del circuito può essere cosi de- 
scritto: il condensatore C è caricato dalla batteria di alimentazione 
attraverso il resistore R, e il diodo D. Durante il ciclo di carica del 
condensatore, D conduce mentre il diodo a doppia base è interdetto. 
Quando la differenza di potenziale ai capi di C diventa uguale o 
leggermente superiore al potenziale del punto di picco del diodo a 
doppia base, quest’ultimo diventa instabile ed è portato nello stato 





Fig. 44.14. Multivibratore con diodo a doppia base. 


di conduzione. Il potenziale della giunzione, v., è allora fissato a un 
valore basso; cosi che il diodo D diviene polarizzato inversamente e 
quindi non conduce. Il condensatore si scarica quindi attraverso il 
resistore R,, finché il potenziale v; è approssimativamente uguale al 
potenziale v, della giunzione del diodo a doppia base. A questo punto 
il diodo conduce nuovamente e la corrente che fluisce attraverso la 
giunzione del diodo a doppia base s’inverte portando quest’ultimo 
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nello stato di interdizione. Il condensatore C allora si ricarica e il 
ciclo si ripete. 

Le forme d’onda generate dal circuito astabile della figura 44.14 
sono illustrate nella figura 44.15. La frequenza di oscillazione è de- 
terminata dalla carica e scarica del condensatore. Se il potenziale 
nel punto di picco, corrispondente alla resistenza negativa del diodo 


Ù 





t 


Fig. 44.15. Forme d’onda del circuito della figura 44.14. 


a doppia base, è indicato con vp, e quello nel minimo con ve, il 
tempo impiegato dal condensatore per caricarsi da vp a Vq è 


Rie. R; V/(R +R.)—- sal 





= [44.29] 
Riba" R;V/(Ri+R)-vr| 
Il tempo di scarica di C da vp a vg è 
tx= RC In (vp/0vg). [44.30] 


Nelle equazioni [44.29] e [44.30] ve è il potenziale a cui si ferma la 
giunzione del diodo a doppia base quando il diodo D non conduce. 
D'altra parte, per tensione d’uscita massima, ve dovrebbe essere 
approssimativamente uguale al potenziale del punto di minimo. Si 
deve notare che la corrente ig corrispondente al potenziale ve deve 
trovarsi nella regione di resistenza negativa affinché il multivibratore 
oscilli liberamente. Dalle equazioni [44.29] e [44.30] si ricava che 
il periodo del ciclo completo è 


T=t+tn. [44.31] 
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Il rapporto 
S=te/(tetta) [44.32] 


è una misura della simmetria dell’onda quadra d’uscita e può essere 
variato agendo su R; o R.. La frequenza di oscillazione 


f=1/T [44.33] 


può essere variata cambiando C, il che non altera la simmetria della 
forma d’onda. 


Oscillatori impulsivi 


OSCILLATORI BLOCCATI Un oscillatore bloccato a transistori a 
giunzione è mostrato nella figura 44.16. La reazione positiva è tal- 
mente grande che il transistore è saturato o interdetto per gran parte 
del ciclo di funzionamento. La reazione è ottenuta usando un tra- 
sformatore d’impulsi con avvolgimenti W e W.. Il circuito è gene- 
ralmente connesso in modo da produrre impulsi molto grandi e di 
breve durata, sia periodici nel caso di oscillazione libera, sia singoli 






Impulso 
d’uscita 


Le 


Impulso 
d’ingresso 


J 


Fig. 44.16. Oscillatore bloccato a transistore. 


quando il circuito è sganciato da un segnale d’ingresso opportuno. 
Il condensatore C fornisce una via per gli impulsi di sgancio. La 
tensione V sg di alimentazione della base può essere predisposta per 
il caso astabile in cui gli impulsi d’uscita sono generati periodica- 
mente senza comando con impulsi in ingresso, oppure per il caso 
monostabile, in cui si hanno impulsi d’uscita solo quando sono pre- 
senti impulsi all'ingresso. 
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Il funzionamento del circuito è il seguente. Quando V3z è positiva 
il transistore è interdetto e solo una piccola corrente fluisce nel cir- 
cuito del collettore. Quando si invia un impulso negativo di co- 
mando all’ingresso, il transistore si innesca e la corrente comincia a 
passare nell’avvolgimento W, del trasformatore di impulsi. La cor- 
rente indotta in W, è inviata in reazione positiva al circuito di base 
del transistore e l’impedenza del transistore in serie a W, è momen- 
taneamente ridotta a un valore basso. La magnetizzazione dell’indut- 
tanza del trasformatore continua finché si raggiunge la saturazione, 
momento in cui si annullano le tensioni indotte negli avvolgimenti 
e quindi la tensione di base del transistore ritorna al valore positivo 
prefissato dalla tensione di alimentazione V83. Il circuito di collet- 
tore allora “si apre” e l'energia magnetica accumulata nel nucleo del 
trasformatore si scarica nel circuito del diodo connesso all’avvolgi- 
mento W,, completando il ciclo di funzionamento. Il funzionamento 
astabile può essere ottenuto se la tensione V 3g è portata a un valore 
leggermente negativo. L’oscillatore bloccato è discusso in maggior 
dettaglio nel capitolo 10. 


OSCILLATORE IMPULSIVO CON TRANSISTORI COMPLEMENTARI Nella 
figura 44.17 si vede il circuito analogo del transistore p-n-p-n rea- 
lizzato con transistori a giunzione. Un transistore p-n-p con base 
comune, connesso in cascata con un transistore 7-p-2 con collettore 
comune, presenta approssimativamente le stesse caratteristiche di re- 
sistenza negativa del transistore p-n-p-n. La figura 44.18 illustra le 


Vo 








000000 


000000 


Fig. 44.17. Oscillatore impulsivo, con resistenza negativa, realizzato con tran- 
sistori a giunzione. 
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caratteristiche statiche V,/ d’ingresso per la combinazione di tran- 
sistori a giunzione di figura 44.17. Le coordinate del massimo e del 
minimo sono, approssimativamente, 


(ip, vr) = (0,0) [44.34] 
(io, Vo) = (T—>° TER 4 
(Ro Sp Ri)a2 R,+R/ 


dove a. corrisponde al guadagno di corrente del transistore n-p-n 
(collettore comune) e R/ rappresenta la resistenza interna dell’av- 
volgimento N; del trasformatore. 


[44.35] 


Vi 


p' 





(a) Caratteristica con resistenza negativa (b) Ciclo d’isteresi del nucleo 





Azzeramento 


(c) Forma d’onda dell’impulso 


Fig. 44.18. Caratteristiche di funzionamento dell’oscillatore impulsivo. 


Nel circuito della figura 44.17 il condensatore C è caricato attra- 
verso R, da V,, finché si supera il potenziale vp di picco della 
combinazione di transistori. A questo punto i transistori divengono 
instabili e il punto di lavoro si sposta lungo il cammino PP' (fig. 
44.182) finché i transistori si saturano. Quando avviene la satura- 
zione e se R» è molto piccola, la batteria V, è effettivamente chiusa 
sull’avvolgimento N; del trasformatore e compare un segnale d’u- 
scita nell’avvolgimento N. Durante l’intervallo di saturazione, la 
batteria V, è direttamente in serie a C poiché il collettore saturato 
del transistore p-n-p è effettivamente cortocircuitato sull’emettitore, 
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a causa d’immagazzinamento di portatori di minoranza. Per conse- 
guenza si sviluppa rapidamente un potenziale negativo ai capi di C 
finché si raggiunge il potenziale di minimo; a questo punto il cir- 
cuito diventa nuovamente instabile e i transistori passano dalla satu- 
razione all’interdizione (lungo il percorso QQ' della figura 44.184) e 
il ciclo si ripete. 

Se il materiale del nucleo del trasformatore ha un ciclo d’isteresi 
rettangolare, come illustra la figura 44.18(2), sull’avvolgimento d’u- 
scita N, si avrà un impulso molto ripido. La forma e la durata del- 
l'impulso sono determinate dalla grandezza di V, e dalle proprietà 
del trasformatore, purché il tempo di conduzione del transistore sia 
più grande del tempo richiesto dal nucleo del trasformatore per 
arrivare a saturazione. Quindi la forma d’onda dell’impulso è essen- 
zialmente indipendente dagli effetti di saturazione nei transistori. 

Quando il circuito è all’interdizione, il nucleo del trasformatore è 
mantenuto in una condizione di saturazione negativa dalla corrente 
di polarizzazione attraverso l’avvolgimento N3. Il punto di lavoro 
corrisponde al punto R nel ciclo d’isteresi della figura 44.18(2). La 
corrente di polarizzazione richiesta per produrre un campo che ab- 
bia l'intensità di — H, ampèrspire per metro per portare il nucleo a 
saturazione negativa è i 


Ig=-H.L/N3 = V./R. ampéère. [44.36] 


In questa equazione /, è detta corrente coercitiva, in ampère, L è 
la lunghezza media in metri del circuito magnetico, N; il numero 
di spire dell’avvolgimento di polarizzazione e H. la forza coercitiva 
in ampèrspire per metro. L'equazione [44.36] definisce perciò le 
prescrizioni da porre al circuito di polarizzazione. 

Quando il circuito dei transistori passa dall’interdizione alla satu- 
razione, bisogna fornire all’avvolgimento primario N; abbastanza 
corrente da portare l’intensità del campo da —H. a +H.. Per con- 
seguenza la minima corrente di picco richiesta al transistore d’u- 
scita è 

ip=2H.L/N; ampère. [44.37] 

Se R, è molto piccola, la tensione V, appare ai capi di Ni quasi 

istantaneamente e la durata dell'impulso, 7», generato durante la 


commutazione del nucleo da saturazione negativa —®, a satura- 
zione positiva +D, è data da 


+ Pam 


È 
J " Vadt= f N; d9. [44.38] 
0 -®P 


m 


Risolvendo rispetto a T» si ha 
Ty=2N;Dn/V.. [44.39] 
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In questa equazione 7» è espresso in secondi, se ®, è in weber e 
V, in volt. L’energia dissipata nel nucleo, per ciclo, se si esclude la 
caduta IR nella resistenza dell’avvolgimento, è 


W /ciclo = $ H dB =4B,H.AL joule, [44.40] 


dove B, è la densità di flusso di saturazione in weber al metro qua- 
dro, H. è la forza coercitiva in ampèrspire al metro, A è l’area della 
sezione del nucleo in metri quadrati e L è la circonferenza media 
del nucleo in metri. 

L’impulso d’uscita nel circuito della figura 44.18 si stabilisce ai 
capi dell’avvolgimento secondario del trasformatore N. La potenza 
di picco trasmessa al carico è approssimativamente | 


Pr = (N3/N;)}(V2/R). [44.41] 


La forma d’onda dell’impulso, illustrata nella figura 44.18(c), è de- 
terminata dalle proprietà del nucleo del trasformatore, mentre la 
frequenza di ripetizione dipende in primo luogo da R; e da C. Gli 
effetti di saturazione nei transistori limitano la massima frequenza di 
ripetizione dell’oscillatore, ma non influiscono sulla forma dell’im- 
pulso. 


Oscillatori a dente di sega 


Gli oscillatori a rilassamento che generano forme d’onda a dente 
di sega sono basati sul principio di caricare un condensatore con 
corrente costante o un induttore con tensione costante. La figura 
44.19 illustra due esempi di oscillatori a dente di sega, uno a diodo 
a doppia base, l’altro a transistore a contatto puntiforme. Nel cir- 
cuito col diodo a doppia base, il condensatore è caricato dalla 
batteria V, attraverso il resistore R;. Se R, è grande, la corrente 
richiesta per caricare C a un potenziale uguale al picco della carat- 
teristica di resistenza negativa è essenzialmente costante, quindi la 
tensione ai capi di C sale linearmente finché il diodo a doppia base 
diventa instabile. A questo punto C si scarica attraverso la giunzione 
p-n polarizzata direttamente. Poiché la resistenza della giunzione po- 
larizzata direttamente è molto bassa, il condensatore si scarica molto 
rapidamente, e quindi la tensione risultante ai capi di C ha la forma 
d’onda di un dente di sega. Questo circuito oscilla liberamente se la 
retta di carico d’ingresso, determinata da R;, interseca la caratteri- 
stica di resistenza negativa soltanto nella regione di resistenza nega- 
tiva. Il periodo dell’onda a dente di sega è controllato da R, ed è 
dato da 

T=R;ClIn[(V-v9/(V-va)], [44.42] 
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dove vo e vp sono i potenziali di minimo e di massimo, rispettiva- 
mente, del diodo a doppia base. L'equazione [44.42] trascura il 
tempo di scarica di C. 

Il circuito a transistore a contatto puntiforme, illustrato in figura 
44.19(b), genera una tensione a denti di sega ai capi di C all'incirca 
nello stesso modo del circuito col diodo a doppia base; C è caricato 
da V; attraverso R; finché la tensione ai morsetti di C diventa 
uguale al potenziale di picco della caratteristica di resistenza nega- 
tiva. A questo punto il condensatore si scarica attraverso l’emetti- 
tore del transistore. Se R, è piccola, la scarica di C è molto rapida e 
la forma d’onda risultante all’emettitore è del tipo dente di sega. 

Nel capitolo 11 verranno descritti circuiti che generano forme 
d’onda di corrente a dente di sega, in relazione ai circuiti di de- 
flessione dei raggi catodici usati in televisione. 








Uscita a denti 
di sega 


(a) Oscillatore con diodo a doppia base 


Uscita a denti 
di sega 


(b) Oscillatore con transistore a contatto puntiforme 


Fig. 44.19. Oscillatori a rilassamento, a dente di sega. 
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PROBLEMI 


1. Determinare la frequenza di oscillazione e la condizione d’innesco del- 
l’oscillatore Hartley di figura 43.8. Usare il metodo di analisi descritto a 
pagina 248. 


2. Si richiede a un oscillatore Hartley del tipo di figura 43.9, di oscillare 
alla frequenza di 1 MHz. Determinare i valori dell’induttanza L, e della capa- 
cità C,.. Si supponga che l’impedenza d’uscita del transistore sia data da 


Z,= 1/(10-4+j#25x10-12) Q 


e che sia connessa al collettore del transistore una resistenza di carico di 
10 kQ. Si richiede che il Q sotto carico del circuito volano sia uguale a 10. 
Trascurare l’effetto di carico dell’avvolgimento di reazione L,. 


3. Un multivibratore del tipo RC deve oscillare alla frequenza di 5 kHz 
con una tensione d'uscita di almeno 5 V. Il circuito deve essere alimentato 
da un alimentatore non stabilizzato di tensione nominale 15 V con una varia- 
zione possibile di +5 V ed entro un intervallo di temperature in cui la /5o 
del transistore può variare da 1 4A a 0,2 mA. Sono disponibili transistori coi 
seguenti parametri: ),,, = —0,95 + —0,99, ©, = 107 rad/s, vgg=0,1-+0,2 V. 
Progettare un circuito che abbia le caratteristiche richieste nelle condizioni 
di funzionamento descritte. 


4. L’impedenza di un circuito con resistenza negativa, è data da 
Z;=r,-ry/{(1+(0/0?]-jo0ry/0{1+(0/0)]?. 


Se si vuole misurare la caratteristica statica V,/ ai terminali cui corrisponde 
l’'impedenza sopraddetta, quale è il massimo valore dell’induttanza dei fili di 
connessione che si può ancora tollerare senza che si abbia instabilità? 


5. Si può notare, esaminando l’equazione [43.14], che a basse frequenze fp 
e b,» sono i soli parametri del transistore che influenzano apprezzabilmente 
la frequenza di oscillazione. Determinare la variazione della frequenza del- 
l’oscillatore per una variazione del 20 per cento della tensione di collettore, 
e per una variazione del 20 per cento della temperatura ambiente. Usare le 
curve date nel capitolo 2 per determinare la variazione di /,» € Pim con la 
tensione di collettore e colla temperatura. Si assuma che a temperatura am- 
biente /,9) = 1,0 #Q-1; d,1=40 Q. Gli elementi di circuito dell’oscillatore 
hanno i seguenti valori: C,=100 pF, C,= 1000 pF, L= 10 mH. 
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Capitolo 9 


MODULAZIONE, MESCOLAMENTO 
E RIVELAZIONE 


45. INTRODUZIONE 


I processi di modulazione, mescolamento e rivelazione possono es- 
sere trattati in un solo capitolo perché fondamentalmente simili. In 
tutti e tre i casi si fa funzionare un dispositivo in modo che il suo 
spettro di frequenza d’uscita sia diverso da quello d’ingresso, ma sia 
controllato da quest’ultimo. Ciò richiede l’uso di elementi non li- 
neari, ma fortunatamente i semiconduttori offrono varie caratteri- 
stiche non lineari, che possono essere utilizzate per ottenere la rela- 
zione desiderata tra uscita e ingresso. 

Il dispositivo non lineare più noto, il diodo, è anche stato il primo 
dispositivo semiconduttore costruito. L’uso di esso per modula- 
zione, mescolamento e rivelazione è diffusissimo e le tecniche a esso 
collegate sono molto ben conosciute. Il diodo come tale, non verrà 
perciò discusso in questo capitolo. D'altra parte però, la non linea- 
rità fondamentale del transistore, significativa ai fini del presente ca- 
pitolo, è quella del diodo tra emettitore e base. È perciò necessaria 
una breve discussione delle sue caratteristiche. 


Caratteristiche del diodo emettitore-base 


Si è dimostrato che, per un transistore a giunzione, la caratteristica 
non lineare della corrente in funzione della tensione del diodo emet- 
titore-base è data da 


In=Is[exp(gVp/RT)-1], [45.1] 


dove /s è la corrente inversa di saturazione del diodo, g è la carica 
dell'elettrone, £ la costante di Boltzmann, 7 la temperatura in gradi 
Kelvin, /p la corrente totale e V la tensione del diodo emettito- 
re-base. 

[RT/q =25,9mV (a 25°C)]. 
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In condizioni statiche la curva corrente-tensione ha l’aspetto della 
curva 4 della figura 45.1. D'altra parte, a causa dell’immagazzina- 
mento di lacune, un diodo a giunzione che sia stato in conduzione 
nella direzione di bassa resistenza, non offre subito alta resistenza 
quando si inverte la tensione applicata ai suoi morsetti.‘ Nel mo- 
mento in cui s'inverte la tensione, la caratteristica inversa è simile 
alla curva 2 della figura 45.1. Se la tensione inversa è applicata per 





Fig. 45.1. Caratteristiche di un diodo a giunzione. 


un tempo sufficiente, la caratteristica inversa si sposta nella direzione 
della freccia finché riprende la sua posizione statica a. Se la fre- 
quenza del segnale applicato è molto alta può passare un completo 
semiperiodo negativo nel diodo, prima che si stabilisca l’elevata re- 
sistenza inversa rappresentata dalla curva a. In questo caso l’effi- 
cienza di raddrizzamento, definita come n= (tensione continua ai 
capi del carico)/(valore di picco della tensione alternata applica- 
ta)Xx 100 per cento, del diodo è zero: esso si comporta cioè come 
un’impedenza molto bassa in ambedue le direzioni. A frequenze in- 
termedie tra i due estremi, l’efficienza di raddrizzamento assumerà 
valori intermedi. 

A causa dei fattori sopraindicati, bisogna essere cauti nel conside- 
rare gli effetti dell’applicazione a un transistore di un segnale di alta 
frequenza. Il grado di non linearità che entra in giuoco è marcata- 
mente dipendente dalla frequenza. 
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46. MODULAZIONE 


Il processo di modulazione consiste nel fatto che qualche parame- 
tro di un’onda sinusoidale a frequenza relativamente alta (portante) 
viene variato in misura dipendente dall’ampiezza di un’onda a bassa 
frequenza (modulante). Poiché i parametri associati a un’onda sinu- 
soidale sono ampiezza, frequenza e fase, si ha la possibiiltà di modu- 
lare in tre modi la portante. Le modulazioni di fase e di frequenza 
sono simili. In questo capitolo quindi saranno considerati soltanto 
due tipi di modulazione, modulazione d’ampiezza e modulazione di 
frequenza. (Le tecniche circuitali usate per la modulazione di fre- 
quenza possono essere applicate con piccole modifiche per produrre 
modulazione di fase.) 


Amplificatore con modulazione d’ampiezza 


Il problema della modulazione d’ampiezza può essere affrontato in 
due modi. Il primo è quello di variare l'ampiezza d’oscillazione di 
un oscillatore a frequenza portante variandone il punto di lavoro 
con il segnale a frequenza di modulazione. Il secondo è quello di far 
passare l’uscita di un oscillatore a frequenza portante, di ampiezza 
costante, attraverso un amplificatore il cui guadagno è funzione del 
segnale a frequenza di modulazione. 

La figura 46.1 mostra, nel caso di un transistore con emettitore 
comune, i tre punti in cui si può operare la modulazione. Questi 
casi saranno trattati separatamente. 

La figura 46.2 mostra una versione pratica del primo caso, in cui le 
tensioni portante e modulante sono immesse nella base dello stadio 
con emettitore comune. Il condensatore C; deve essere scelto in 
modo da cortocircuitare la resistenza R, alla frequenza portante. Se 
si sceglie un valore troppo grande, saranno anche cortocircuitate le 
frequenze più alte del segnale di modulazione. I condensatori C., C3 


Dall’oscillatore Uscita AM 





Fig. 46.1. Punti ove si può iniettare la modulazione. 
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e C4 devono presentare reattanza bassa alla più bassa frequenza di 
modulazione. Per conseguenza, per le frequenze di modulazione, il 
transistore si comporta come uno stadio con emettitore comune con 
il collettore cortocircuitato a terra. 

Sia il punto di lavoro in continua (o in assenza di modulazione) 
del modulatore (/x)o=/o e (Vce)o = Vo. La corrente di segnale di 









Ingresso 
oscillatore 


Uscita AM! 


Ingresso 
modulazione 


Ri 


€, piccolo; C3, C3 e C, grandi 


Fig. 46.2. Soluzione pratica di circuito modulatore (iniezione nella base). 


modulazione, Am sin &wnt, nel circuito di base, verrà amplificata e 
apparirà nei circuiti d’emettitore e di collettore come bz1e4m SIN Wmt, 
dove h.;: è il guadagno di corrente di corto circuito, per emettitore 
comune, A, è l'ampiezza di picco della corrente del segnale di mo- 
dulazione e ‘n è la pulsazione del segnale di modulazione. 

Poiché i condensatori di blocco C, e C} sono molto grandi, la ten- 
sione di polarizzazione di collettore rimane praticamente costante. 
D'altra parte, la corrente di polarizzazione d’emettitore sarà 


ir = IotbaeAm sin mt [46.1] 


come mostrato in figura 46.3. 


MODULAZIONE A BASSO LIVELLO Se il segnale d’ingresso alla fre- 
quenza portante è piccolo in confronto alla corrente di polarizza- 
zione d’emettitore, la caratteristica non lineare del modulatore a 
transistore può essere studiata come segue: per un amplificatore con 
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emettitore comune, il guadagno G può essere scritto cosi 
G =4RgG1|b21e]?/|(brne+Zo)(baet+Y)-bi2ebne|, [46.2] 


dove R, è la resistenza del generatore di segnale, Z, è l’impedenza 
dello stesso generatore, G; è la conduttanza del carico e Y, la sua 
ammettenza. Per studiare le prestazioni del modulatore si può con- 
siderare la radice quadrata 7m del guadagno dato dall’equazione 
[46.2]. Se si ricorda la dipendenza dei parametri » dalla corrente 


Corrente d’emettitore 





t 
Fig. 46.3. Variazione di i, dovuta al segnale di modulazione. 


di emettitore, studiata nel capitolo 2, si può dimostrare che, se si 
sceglie opportunamente la polarizzazione dell’emettitore, si può far 
funzionare il circuito in una regione in cui 


Timba: [46.3] 


cioè dove è possibile una modulazione lineare. K” e K” sono co- 
stanti e K” è, in generale, molto piccola. Quindi la tensione o la 
corrente d’uscita sono approssimativamente proporzionali a ix. 

Se la tensione o la corrente portante d’ingresso è A. sin w.t, dove 
A. è l'ampiezza del segnale portante e . la pulsazione portante, 
l’uscita modulata è 


A:Tn sin wt = AcK'(Iot Ambae SIN Wnt) sin wi. [46.4] 


Se si pone h21eAm/lo= a, fattore di modulazione, e se si sostituisce 
A: a AK'Io, l'uscita acquista la forma nota 


A/(1+ma sin nt) sin wt. [46.5] 


La figura 46.4 mostra l'andamento qualitativo di TY in funzione di 
ig: quantitativamente la curva dipende dal tipo di transistore consi- 
derato. Mentre è molto lungo e noioso ottenere l’espressione anali- 
tica della curva, questa può essere ottenuta piuttosto facilmente mi- 
surando la variazione del guadagno di potenza dell’amplificatore in 
funzione di ig. Per avere modulazione lineare, la corrente di pola- 
rizzazione continua d’emettitore /o deve essere scelta in modo che 
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la variazione massima di ir sia contenuta nella regione lineare. Il 
valore di I» può variare da 0,1 mA a parecchi milliampère per i 
transistori per alta frequenza. 

Una volta che si sia scelto un valore appropriato di /o, l’impe- 


Tm per 
emettitore 
comune | 
$ | 
E | 
E 
î | 
3 | 
i | 
I 0 
Scala logaritmica Corrente 


d’emettitore 


Fig. 46.4. Funzione di trasferimento Tm di un modulatore, con modulazione 
di corrente d’emettitore. 


denza per il segnale modulante è by1e. La potenza richiesta per una 
modulazione del 100 per cento è 


Pimò = [(Io/ V2)/b21e]?Pi1e=1o%h110(1+b210)/2(h21)?. [46.6] 


L’impedenza d’ingresso per la portante a radiofrequenza varia al 
variare del segnale modulante. Se il carico del modulatore è Ri, 
l’impedenza in assenza di segnale modulante è 


densa i (A*-+h1e/R1)/(b22e+ 1/R) = [46.7] 


Ingresso 
oscillatore 






Uscita AM 





Ingresso 
modulazione 





Ca 






C: piccolo; C,, C3 e C, grandi 


Fig. 46.5. Soluzione pratica di circuito modulatore (iniezione nell’emettitore). 
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Nel secondo caso, illustrato dalla figura 46.5, la modulazione è im- 
messa nel circuito d’emettitore. Le capacità C;, C3 e C4 presentano 
piccola reattanza alla più bassa frequenza di modulazione. La capa- 
cità C, è usata solo per cortocircuitare il segnale a radiofrequenza. 

L’analisi di questo circuito è molto simile a quella prima esposta. 
La corrente del segnale modulante è ora immessa direttamente nel 
circuito dell’emettitore. La polarizzazione dell’emettitore deve essere 


Transistore 2N78 n-p-n sati per: 
a Me ai. 
Modulazione gni 
rane! di base 


100 









Modulazione % 





Frequenza portante 
Frequenza modulante 


0 20 40 60 80 100 120 140 160 180 200 


Modulazione, ingresso in mV efficaci 


Fig. 46.6. Modulazione percentuale in funzione della tensione modulante. 


scelta con gli stessi criteri di prima. L’impedenza di modulazione è 
ora hi». La potenza richiesta per modulazione del 100 per cento è 


Pa, = (Io/ V2)hn. [46.8] 


L’impedenza d’ingresso per la portante è ancora data dall’equazione 
[46.7]. 

La figura 46.6 dà la percentuale di modulazione in funzione della 
tensione di modulazione; come si vede la modulazione d’emettitore 
dà una linearità praticamente perfetta fino al 92 per cento di modu- 
lazione, con una curvatura appena accennata al di là di tale punto, 
e rende perciò questo sistema di funzionamento soddisfacente per 
tutte le normali applicazioni. 

Nel terzo caso il segnale modulante è immesso nel circuito di col- 
lettore, come mostra la figura 46.7. Le capacità C; e C, sono abba- 
stanza grandi da presentare piccola reattanza al segnale modulante. 
La capacità C; è un cortocircuito per la radiofrequenza. 

In questo circuito la corrente continua di polarizzazione dell’emet- 
titore è mantenuta costante. Se la tensione continua (in assenza di 
segnale modulante) di polarizzazione dell’emettitore è Vo, e se il 
livello della portante è basso, la tensione di polarizzazione del col- 
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lettore per la radiofrequenza è vee = Vo+Bm sin Wnt. Le proprietà 
non lineari del transistore associate con una variazione della tensione 
di polarizzazione del collettore possono essere studiate in maniera 
simile a quella del caso di variazione della corrente d’emettitore. La 










Ingresso 
modulazione 


Ingresso 
portante 


Uscita AM 


Ci 


Fig. 46.7. Modulazione iniettata nel circuito di collettore. 


funzione di trasferimento della modulazione Tm può essere espressa 
in funzione di ver. Se si sceglie opportunamente la tensione di po- 
larizzazione del collettore, è possibile ottenere modulazione lineare. 
La variazione qualitativa di Tm con vee è data nella figura 46.8. È 
possibile misurare, per un dato transistore, la curva che dà Tn in 
funziore di veg misurando la variazione del guadagno in funzione 
di ver. Con i transistori per alta frequenza è possibile ottenere mo- 
dulazione lineare. D'altra parte la tensione di polarizzazione Vo, 
adatta per modulazione lineare, è dell'ordine del decimo di volt e 
quindi l'uscita del modulatore è limitata a livelli bassi. 


T'm con 
emettitore 
comune 
è 
Ke 
E | 
bi 
Fi | 
do 
Ò 
pe: 
& | 
fi 
6 | 
(3) 
si | 
RA 
Scala logaritmica Tensione 


di collettore 


Fig. 46.8. Funzione di trasferimento 7”m di un modulatore (modulazione della 
tensione di collettore). 
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L’impedenza d’ingresso per il segnale modulatore all’avvolgimento 
secondario del trasformatore della figura 46.7 è 


PA = bire/ A". = bis/ A". [46.9] 
Per una modulazione del 100 per cento la potenza di modulazione è 
Pme= Vo A":/2h. [46.10] 


MODULAZIONE CON SEGNALI GRANDI Se il segnale d’ingresso a ra- 
diofrequenza è maggiore della polarizzazione dell’emettitore, si ha 
un parziale raddrizzamento del segnale, come mostra la figura 46.9. 


Corrente d’emettitore 





Fig. 46.9. Modulazione con segnali grandi. 


C'è un aumento A/x di /x e questo A/x produce un poco di distor- 
sione nell’uscita modulata. Se il segnale d’ingresso a radiofrequenza 
è molto più grande della polarizzazione dell’emettitore, allora /o au- 
menta col livello della portante d’ingresso. Quando si usa modula- 
zione d’emettitore o di base, la distorsione dell'uscita modulata può 
aumentare rapidamente, a causa dello spostamento del punto di po- 
larizzazione. Si può, per contro, usare soddisfacentemente la modu- 
lazione di collettore, anche per grandi segnali a radiofrequenza. 

Un caso speciale è illustrato dalla figura 46.10. Il condensatore C, è 
un cortocircuito per la radiofrequenza, e non c’è polarizzazione con- 
tinua (in assenza di segnale di modulazione) dell’emettitore. Quando 
l'ampiezza della portante non modulata è abbastanza grande, il diodo 
d’emettitore raddrizza e produce una polarizzazione nel circuito 


298 Modulazione, mescolamento e rivelazione 


d’emettitore. Perciò fluisce corrente continua nel collettore, che 
aumenta leggermente al crescere della tensione di collettore. Con 
correnti di collettore inizialmente piccole, l'aumento è lineare fino a 
parecchie centinaia di microampère. Malgrado che la piccola cor- 






Ingresso 
modulazione 






Ingresso 
portante 


Uscita AM 


Fig. 46.10. Modulazione di collettore con segnali grandi. 


rente di polarizzazione dell’emettitore, ottenuta per raddrizzamento 
del segnale a radiofrequenza, non cambi, cambia la corrente di col- 
lettore. Le proprietà non lineari richieste per la modulazione pos- 
sono essere espresse in termini di /x e di Voce, in certi limiti. La 
curva a della figura 46.11 mostra la relazione tra Voce e l'ampiezza 
dell’uscita a radiofrequenza. Si ha una relazione quasi lineare tranne 


14 


1,2 


1,0 


Tensione d’uscita (1) in volt 


Corrente di collettore (/c) in uA 





Tensione di collettore (Vor) in volt 


Fig. 46.11. Modulazione ad alto livello. 
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che per bassi valori della tensione di collettore. La curva 4 mostra 
la variazione della corrente continua di collettore in funzione della 
tensione di modulazione. La figura 46.12 mostra la forma d’onda 
della tensione tra collettore ed emettitore; essa consiste di una radio- 





Fig. 46.12. Forma d’onda della tensione fra collettore ed emettitore. 


frequenza modulata; un segnale modulatore e una tensione continua; 
si ha cioè 


ver = Vo(1+ sin nt) sin wt+7Vosinwnt+Vo. [46.11] 


La figura 46.13 mostra la forma d’onda della tensione ai capi del 
circuito volano. 

Per funzionamento lineare, la tensione continua di polarizzazione 
del collettore deve essere minore della metà della tensione di scarica 
del collettore. La corrente continua dell’emettitore è determinata dal 
livello del segnale a radiofrequenza d’ingresso, che può essere del- 


Tensione sul circuito volano 





Fig. 46.13. Forma d’onda della tensione ai morsetti del circuito volano. 
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l'ordine di 100 mV. L’impedenza d’ingresso per il segnale modulante 
è bi/A"». La potenza di modulazione richiesta per modulazione 
del 100 per cento è data dall’equazione [46.10]. 


Oscillatore modulato in ampiezza 


Se si può tollerare una leggera modulazione di frequenza, si può 
ottenere la modulazione d’ampiezza modulando l’oscillatore. 
La figura 46.14 mostra un oscillatore modulato in ampiezza. La 


Uscita AM 


Bobina RF 





Fig. 46.14. Oscillatore modulato in ampiezza, schema generale. 


capacità di reazione è C,, mentre C; e C4 sono capacità di blocco e 
C; è la capacità del circuito volano. La modulazione può ancora 
essere immessa in tre punti. La figura 46.15 mostra un oscillatore 
modulato in ampiezza in cui il segnale modulante è immesso nel cir- 
cuito d’emettitore. Il condensatore C3 è un cortocircuito per la ra- 
diofrequenza mentre C, è abbastanza grande da cortocircuitare sia 
la radiofrequenza che la frequenza più bassa del segnale modulante. 
C; e C; hanno la stessa funzione che avevano nel circuito di fi- 


gura 46.14. 


Uscita AM 


Bobina RF 


C3 







Segnale 
modulante 





Fig. 46.15. Oscillatore modulato in ampiezza (modulazione d’emettitore). 





Paragrafo 46 I 301 


Sia Vers la tensione di polarizzazione tra emettitore e base, V.mX 
X sin ©mt la tensione del segnale modulante, e 8V. sin &.t la tensione 
di reazione a radiofrequenza, essendo £ il fattore di reazione. La ten- 
sione istantanea tra emettitore e base è quindi 


Veg = Vezt | 0a sin Wmt+ BV. sin Wil. [46.12] 


La polarità di Vs è tale che il diodo d’emettitore è polarizzato nel 
senso di conduzione, quindi Ve è normalmente piccola e dipende 
dalla corrente continua d’emettitore. Se V, sin wnt+fV.sinwt è 
abbastanza grande, il diodo d’emettitore resta interdetto per parte 
del ciclo negativo. Per conseguenza c’è un leggero aumento della 
corrente di polarizzazione dell’emettitore dovuto all’azione raddriz- 
zante del diodo. 

Poiché la capacità C4 è grande, la tensione di polarizzazione del 
collettore è praticamente costante.* La modulazione d’ampiezza è 
ottenuta variando la corrente di polarizzazione dell’emettitore. Se il 
segnale a radiofrequenza è grande, si avrà una distorsione dell’uscita 
modulata analoga a quella discussa per l'amplificatore modulato in 
ampiezza. Questo tipo di distorsione può essere diminuito dimi- 
nuendo il fattore di reazione £. 

L’analisi dell’oscillatore modulato in ampiezza è analoga a quella 
dell’amplificatore modulato in ampiezza. Il punto di polarizzazione 
più opportuno è generalmente scelto considerando le caratteristiche 
di stabilità e di frequenza imposte all’oscillatore. Analogamente si 
possono calcolare l’impedenza di modulazione e la potenza richiesta 
per la modulazione. 


Modulazione di frequenza 


Nei circuiti a modulazione di frequenza la portante è modulata in 
modo che la sua frequenza vari intorno ad un valore centrale fe. 
Sia V. il valore istantaneo e V n l'ampiezza della tensione di modu- 
lazione. Allora 


V.=Vsin[2rf.t+7, sin (27fm)t], [46.13] 


dove 72;= Afe/fm è l'indice di modulazione, mentre fm è la fre- 
quenza del segnale modulante. 

Contrariamente a quanto avviene nei circuiti a modulazione d’am- 
piezza, la modulazione di frequenza è eseguita a bassi livelli di po- 
tenza. Molto spesso la portante a modulazione di frequenza è mol- 


* È opportuno che la tensione di polarizzazione del collettore sia maggiore del 
doppio del valore di cresta della tensione d’uscita, giacché altrimenti si osserve- 
rebbe una diminuzione della corrente continua di collettore, quando comin- 
cia l’oscillazione. 
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tiplicata in frequenza parecchie volte, fino alla frequenza centrale 
desiderata per il segnale da irradiare. Nei circuiti a tubi elettronici, 
la modulazione di frequenza può essere ottenuta con un oscillatore 
di tipo corrente con un circuito volano comprendente un induttore, 

‘ un condensatore e un modulatore a tubo di reattanza. L'applicazione 
di un segnale modulante alla griglia di quest’ultimo fa variare la 
frequenza di oscillazione. 

Si è visto, nel capitolo 2, che i parametri di un-transistore, e in 
particolare le componenti reattive delle impedenze d’ingresso e d’u- 
scita sono funzione del punto di lavoro. Quindi un transistore può 
essere usato come modulatore a reattanza. La figura 46.16 mostra 
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Fig. 46.16. Modulazione di frequenza ottenuta con modulatore a reattanza (il 
circuito in continua non è indicato). 


un oscillatore a transistori con circuito volano LC. L’uscita del mo- 
dulatore a reattanza è collegata a parte del circuito volano. Il se- 
gnale modulante è applicato alla base del modulatore. Le variazioni 
del segnale modulante cambiano la componente reattiva dell’impe- 
denza d’uscita del modulatore e quindi cambia anche la frequenza 
dell’oscillatore. 
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Fig. 46.17. Oscillatore modulato in frequenza. La modulazione è introdotta 
nella base. 
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Una seconda possibilità è modulare direttamente variando il punto 
di polarizzazione dell’oscillatore. La figura 46.17 mostra un oscilla- 
tore in cui il segnale modulante è immesso nella base. Il condensa- . 
tore C; realizza la reazione dell’oscillatore, C., C3 e C4 sono con- 
densatori di fuga. La figura 46.18 mostra un circuito in cui la mo- 
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Fig. 46.18. Oscillatore modulato in frequenza. La modulazione è introdotta 
nell’emettitore. 


dulazione è immessa nell’emettitore, mentre nella figura 46.19 la 
modulazione è fatta nel circuito di collettore. In tutte e tre le con- 
figurazioni la modulazione può essere introdotta nel circuito con 
accoppiamento RC anziché con trasformatore come indicato nelle 
figure. 

Si riporta ora qualche risultato sperimentale ottenuto con fre- 
quenza centrale di 10,7 MHz. Si può ottenere eccellente linearità 
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Fig. 46.19. Oscillatore modulato in frequenza. La modulazione è introdotta 
nel collettore. 
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della modulazione di frequenza con ognuna delle tre configurazioni 
del modulatore. La figura 46.20 mostra che con una frequenza cen- 
trale di 10,7 MHz si può avere buona linearità con deviazioni solo 
al di là di 8 kHz. Si può perciò ottenere facilmente una modula- 
zione di frequenza a banda larga, dopo opportuna moltiplicazione 
della frequenza. Poiché l’impedenza tra i terminali tra cui si misura 


Modulazione 
all’emettitore 


Modulazione 
e 


alla bas 


Deviazione (A4f.) in kHz 





Tensione di modulazione (mV) 


Fig. 46.20. Linearità di modulazione. 


la tensione di modulazione è diversa nei tre circuiti, le curve mo- 
strate nella figura 46.20 non sono indicative della potenza relativa di 
modulazione richiesta nei tre casi. La configurazione più efficiente, 
dal punto di vista della potenza del segnale richiesta per produrre 
una certa deviazione della frequenza, è quella in cui la modulazione 
è immessa nella base. La modulazione di collettore è la meno sen- 
sibile. 

Assieme alla modulazione di frequenza desiderata, si produce an- 
che una modulazione d’ampiezza dal 20 per cento al 30 per cento, 
che può essere eliminata per mezzo di limitatori. 


47. MESCOLAMENTO 


Il mescolamento può essere definito come un processo che tra- 
sforma una banda di frequenza-centrata attorno a una frequenza fi 
in un’altra banda centrata attorno a un’altra frequenza f.. 

Poiché per il principio di sovrapposizione, la somma dei segnali di 
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due frequenze in un circuito lineare non genera mai segnali di altre 
frequenze, per ottenere mescolamento è essenziale utilizzare dispo- 
sitivi non lineari. Una delle applicazioni più importanti del mesco- 
lamento nei sistemi di comunicazione è la conversione eterodina di 
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Fig. 47.1. Mescolatore a transistore con il segnale a RF e il segnale dell’oscil- 
latore locale inviati al circuito della base. 


un segnale a radiofrequenza in un altro a bassa frequenza, o, come 
generalmente si dice, a frequenza intermedia (FI). La figura 47.1 
mostra un transistore con emettitore comune usato come mescola- 
tore. Sia la tensione a radiofrequenza che quella dell’oscillatore lo- 
cale sono inviate alla base. Un circuito volano, che risuona alla 
frequenza intermedia ed è connesso al circuito di collettore, forma 
il carico. Il segnale risultante si sviluppa perciò ai morsetti del cir- 
cuito volano. La figura 47.2 è una variante del circuito di figura 47.1, 
in cui la tensione dell’oscillatore locale è immessa nel circuito d’e- 


Oscillatore locale 





Fig. 47.2. Mescolatore a transistore con il segnale a RF inviato alla base e il 
segnale dell’oscillatore locale inviato all’emettitore. 
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mettitore, ma il segnale a radiofrequenza è ancora inviato alla base. 
In un’altra variante, la tensione dell’oscillatore locale può essere in- 
viata al circuito di collettore. Ulteriori modificazioni possono essere 
quelle di inviare il segnale a radiofrequenza all’emettitore connet- 
tendo il transistore nella inserzione con base comune. 


Oscillatore locale 


ehe 


Fig. 47.3. Convertitore a transistore. 


La tensione dell’oscillatore locale può essere fornita da un oscilla- 
tore a transistori separato ovvero può essere generata dal transistore 
mescolatore. La figura 47.3 mostra una combinazione mescolatore- 
oscillatore locale, a transistori. L’oscillazione locale è generata dalla 
reazione tra i circuiti di collettore e d’emettitore. Il segnale a radio- 
frequenza è inviato nella base mentre la frequenza intermedia è prele- 
vata ai capi del circuito volano. Nella variante della figura 47.4 
l'oscillazione locale è prodotta dalla reazione tra collettore e base. 
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Fig. 47.4. Convertitore a transistore. 


Livello ottimo delPoscillatore locale 


Poiché le proprietà non lineari di un transistore dipendono dal 
punto di polarizzazione, il guadagno di conversione di un mescola- 
tore a transistori dipende dal livello dell’oscillatore locale.’ (Il li- 
vello dell’oscillatore locale determina parzialmente il punto di la- 
voro.) Se si definisce il guadagno di conversione come la potenza 
d’uscita a frequenza intermedia divisa per la potenza d’ingresso a 
radiofrequenza, si ottiene il grafico della figura 47.5 per il guadagno 
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di conversione del circuito di figura 47.1, in funzione della tensione 
dell’oscillatore locale e della corrente d’emettitore. Inizialmente il 
guadagno aumenta rapidamente con la tensione dell’oscillatore lo- 
cale, ma da un certo punto in poi un ulteriore aumento di tensione 
provoca una leggera diminuzione del guadagno. Se la tensione di 
polarizzazione del collettore è mantenuta costante, un aumento della 
corrente d’emettitore da 50 a 250 yA aumenta il guadagno di 15 db. 
Il guadagno di conversione di un transistore dipende anche dalla 
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Fig. 47.5. Guadagno di conversione in funzione dell’uscita dell’oscillatore lo- 
cale. Iniezione sulla base. 


frequenza del segnale d’ingresso. D'altra parte, nell'intervallo di fre- 
quenze rappresentato dalla banda delle radiotrasmissioni, la varia- 
zione del guadagno di potenza è trascurabile. Per un dato transistore 
in un certo punto di lavoro, il guadagno di conversione è minore di 
circa 6-8 db rispetto al guadagno di potenza del transistore usato 
come amplificatore a frequenza intermedia. 

Le figure 47.6(a), (5) e (c) mostrano la variazione del guadagno di 
conversione con il livello dell’oscillatore locale, per un mescolatore 
a transistore del tipo illustrato in figura 47.2. Gli effetti della fre- 
quenza del segnale e del livello dell’oscillatore locale sul guadagno 
di conversione sono molto più pronunciati che nel circuito di fi- 
gura 47.1. Tanto maggiore è la frequenza del segnale d’ingresso, 
tanto più alta è la tensione richiesta all’oscillatore locale perché si 
abbia lo stesso guadagno di conversione. Analogamente, il livello 
ottimo dell’oscillatore locale si sposta verso l’alto al crescere della 
corrente di polarizzazione dell’emettitore. 


Rumore di fondo in un mescolatore a transistori 


La limitazione fondamentale della sensibilità di un radioricevitore 
proviene dalle sorgenti di rumore di fondo negli elementi del cir- 
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Fig. 47.6. Guadagno di conversione in funzione dell’uscita dell’oscillatore lo- 
cale. Iniezione nell’emettitore. 


cuito. Poiché il progettista può agire solo sulle sorgenti di rumore 
di fondo legate agli elementi del circuito, ci si occuperà essen- 
zialmente di queste, cioè del rumore di fondo che nasce nell’am- 
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plificatore a radiofrequenza, nel mescolatore, negli amplificatori a 
frequenza intermedia e a frequenza audio. Il rumore di fondo in- 
trodotto dagli amplificatori a frequenza intermedia o audio è nor- 
malmente cosi piccolo rispetto a quello che si produce nell’amplifi- 
catore a radiofrequenza e nel mescolatore, che può essere trascurato. 
Se non vi sono stadi a radiofrequenza, il mescolatore fornisce il 
contributo più importante al rumore di fondo complessivo all’uscita 
del ricevitore. 

La figura 47.7 mostra la variazione del rumore di un transistore con 
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Fig. 47.7. Cifra di rumore in funzione della corrente d’emettitore. 


la corrente di polarizzazione dell’emettitore. La tensione di collet- 
tore è mantenuta costante a 3 V. La curva inferiore dà il rumore di 
fondo quando il transistore è usato come amplificatore a frequenza 
intermedia, mentre la curva superiore dà il rumore quando lo stesso 
transistore è usato come mescolatore. Si trova che, per valori asse- 
gnati della corrente di polarizzazione dell’emettitore e della tensione 
di polarizzazione del collettore, il rumore di fondo di un mescola- 
tore non varia fortemente col livello dell’oscillatore locale. Il rumore 
di fondo è anche indipendente dall’ampiezza del segnale di radio- 
frequenza. 

Si era visto, a proposito delle figure 47.5 e 47.6(a), (2) e (c) che il 
guadagno di conversione di picco di un mescolatore a transistori au- 
menta al crescere della corrente di polarizzazione dell’emettitore, 
ma questo guadagno addizionale è associato ad un aumento del li- 
vello di rumore, che cresce anch’esso con la corrente d’emettitore. 
È quindi necessario raggiungere un compromesso tra guadagno e 
rumore di fondo nella progettazione di uno stadio mescolatore. 
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Le impedenze a radiofrequenza e a frequenza intermedia 


Nei circuiti delle figure da 47.1 a 47.4 sono contenuti circuiti vo- 
lano accordati alla frequenza dell’oscillatore locale, alla radiofre- 
quenza, alla frequenza intermedia. A frequenze diverse da quella di 
risonanza, l’impedenza dei circuiti volano può essere considerata 
trascurabile. 

È vero che la conversione è frutto della non linearità del mesco- 
latore, ma tale non linearità influisce solo sulla tensione dell’oscilla- 
tore locale. Le tensioni a radiofrequenza o a frequenza intermedia 
sono normalmente di ampiezza cosi piccola che la relazione tra esse 
e le correnti a radiofrequenza o a frequenza intermedia è essenzial- 
mente lineare. 

L’impedenza a radiofrequenza, con il mescolatore al punto di po- 
larizzazione in assenza di segnale, è data dall’impedenza d’ingresso 
di cortocircuito, 11. L’impedenza a frequenza intermedia all’uscita 
del mescolatore è data dall’impedenza d’uscita del transistore per 
impedenza del generatore nulla 


(Zo)e1 = biie/A".. [47.1] 


I parametri sono quelli applicabili al punto di polarizzazione in 
assenza di segnale, validi per la frequenza intermedia usata. 


48. RIVELAZIONE 


Rivelazione della modulazione d’ampiezza 


La rivelazione della modulazione d’ampiezza può essere ottenuta 
con diodi semiconduttori. Ci sono però molti vantaggi nella rivela- 
zione per mezzo di un transistore. 

a) A bassi livelli del segnale sia i transistori che i diodi dànno rive- 
lazione quadratica. D'altra parte però, il livello di potenza a cui la 
rivelazione cambia dalla legge quadratica a una legge lineare è leg- 
germente inferiore nel transistore. 

b) Il rivelatore a transistore ha notevole guadagno di potenza e, 
come il rivelatore a triodo, funziona per di più come un primo sta- 
dio audio. 

c) Per il controllo automatico di volume negli amplificatori a tran- 
sistori a frequenza intermedia è necessaria una potenza notevole. 
Tale potenza può essere prelevata dal rivelatore a transistore. 

Il guadagno di un rivelatore a transistore può essere definito cosi: 


n potenza audio d’uscita da 
potenza in ambedue le bande laterali all’ingresso 


=(V.2/R)(Rn/V:2)(2/mx), [48.1] 


in cui V, è la tensione audio all’uscita, V. l'ampiezza della portante 
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non modulata all’ingresso, R; è la resistenza di carico del rivelatore, 
Rn la resistenza d’ingresso del rivelatore e 77, è il fattore di modula- 
zione. Questa equazione è valida soltanto a basso livello; ad alti livelli 
del segnale, è una semplificazione eccessiva a causa della natura estre- 
mamente non lineare di Rn. È desiderabile generalmente ottimizzare 
il guadagno del rivelatore a bassi livelli. La rivelazione ad alti livelli, 
infatti, non presenta normalmente alcun problema. La figura 48.1(a) e 
(5) mostra stadi rivelatori tipici con base ed emettitore comune ri- 
spettivamente. 








Ingresso FI 
(a) Stadio rivelatore a base comune 
Ingresso FI 
(b) Stadio rivelatore a emettitore comune 
Figura 48.1. 


La rivelazione a transistore può essere pensata suddivisa in due fasi. 
Inizialmente la portante d’ingresso deve essere raddrizzata dal diodo 
emettitore-base. Perché si abbia buona efficienza di raddrizzamento, 
il punto di lavoro deve essere scelto nella porzione meno lineare 
della caratteristica dinamica del diodo. Se non si ha una elevata fre- 
quenza di taglio relativa alla frequenza portante, la caratteristica 
dinamica del transistore, a causa di effetti di immagazzinamento, non 
presenta un ginocchio acuto e quindi non si può ottenere un buon 
rapporto tra resistenza diretta e inversa. 

La seconda fase della rivelazione comprende l'amplificazione della 
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modulazione audio presente nella portante originaria. Quindi il tran- 
sistore deve avere elevato guadagno a frequenza audio. Poiché però 
questo è associato con corrente d’emettitore estremamente bassa, il 
buon funzionamento di un rivelatore a transistore non può che de- 
rivare da un compromesso. Fortunatamente, con i transistori di ger- 
manio, è possibile trovare un soddisfacente compromesso tra le basse 
correnti d’emettitore per avere la massima non linearità e le correnti 
relativamente alte necessarie per avere elevato guadagno. Con molti 
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Fig. 48.2. Guadagno di rivelazione in funzione della corrente d’emettitore. 


tipi di transistori di silicio, invece, non si può realizzare una effi- 
ciente rivelazione a basso livello. La curva del diodo d’ingresso, per 
i transistori di silicio, è simile nella forma a quelle dei transistori di 
germanio, salvo che è spostata lungo l’asse delle tensioni di circa 
0,5 V, quindi le non linearità disponibili sono analoghe, però il gua- 
dagno dei transistori di silicio è spesso notevolmente minore, a basse 
correnti d’emettitore, di quello dei transistori di germanio ed è ap- 
punto questo che rende difficile il raggiungimento di un compro- 
messo soddisfacente. 

Nei transistori di germanio la corrente ottima d’emettitore è nella 
regione tra 25 e 50 uA, a seconda del tipo di transistore, come mo- 
stra la figura 48.2. Il guadagno è circa 20 db per un carico di 16 kQ. 
Con i transistori di silicio la corrente ottima d’emettitore è dell’or- 
dine da 100 a 150 yA e il guadagno, in analoghe condizioni, è consi- 
derevolmente minore. È desiderabile avere resistenza di carico la 
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più alta possibile, compatibilmente con le tensioni di alimentazione 
disponibili. 

La resistenza d’ingresso di un rivelatore è maggiore di quella asso- 
ciata con uno stadio amplificatore, dato che è dell'ordine di 20 kQ. 
Come si è detto prima essa deve essere non lineare. Ad alti livelli di 
segnale, il valore di Rin, mediato su un intero periodo è maggiore 
del valore di Rn per segnale nullo. Se invece si media Rin sul semi- 
periodo di conduzione, si trova un valore più basso di quello per 
segnale nullo, come ci si deve aspettare. Il valore di Rin per segnale 
nullo è generalmente quello che interessa, perché rappresenta la re- 
sistenza che deve essere adattata alla resistenza d’uscita dello stadio 
precedente per ottenere la massima sensibilità. 

Anche se nel capitolo 11 si esporrà una trattazione completa del 
controllo automatico di guadagno, si può fin d’ora notare che un 
rivelatore con emettitore comune fornisce la potenza per il controllo 
nel modo illustrato nella figura 48.1(2). In assenza di segnale, il po- 
tenziale del punto A rispetto a terra è dato dal prodotto della cor- 
rente d’emettitore per la resistenza R;, d’emettitore. Analogamente il 
potenziale del punto B è V—IcR.. Poiché il transistore è polarizzato 
nella regione non lineare, l’applicazione di un segnale alla base pro- 
duce una variazione della corrente media di emettitore. I semipe- 
riodi positivi della portante faranno aumentare di molto la corrente 
di emettitore, mentre quelli negativi possono solo ridurre di poco 
una corrente di polarizzazione dell’emettitore già di per sé piccola. 
In definitiva aumenta la corrente media d’emettitore e quindi il po- 
tenziale del punto A. Analogamente la corrente media di collettore 
aumenta e il potenziale di B diminuisce. Quindi il rivelatore forni- 
sce un potenziale che aumenta (punto A) ed uno che diminuisce 
(punto B) al crescere del livello della portante. Questi potenziali 
variabili rappresentano sorgenti di potenza utili per il controllo au- 
tomatico di guadagno. Un ulteriore vantaggio è rappresentato dal 
fatto che il transistore funziona come amplificatore in continua con 
guadagno dell’ordine di h21e. 


RIVELAZIONE CON REAZIONE POSITIVA (RIGENERATIVA) Poiché le ca- 
ratteristiche non lineari di un transistore non si manifestano quando 
il segnale applicato è molto piccolo, è praticamente impossibile ri- 
velare un segnale a radiofrequenza modulato in ampiezza, se questo 
è di pochi millivolt, almeno se si usa un circuito rivelatore a transi- 
stori ordinario. Se invece si può utilizzare il guadagno di potenza 
del transistore a radiofrequenza, si può ottenere la rivelazione di un 
segnale a radiofrequenza originariamente di basso livello. 

La figura 48.3 mostra un circuito di rivelazione con reazione posi- 
tiva, cioè con rigenerazione. Il segnale a radiofrequenza modulato in 
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ampiezza è inviato alla base. Il segnale è amplificato e compare ai 
morsetti del circuito volano del collettore. Il circuito d’emettitore è 
accoppiato induttivamente col circuito volano e fornisce la reazione 
positiva. Il risultato è che il segnale a radiofrequenza immesso nel- 


l’emettitore è grande rispetto alla polarizzazione dell’emettitore. Il 
diodo dell’emettitore raddrizza: un aumento della corrente d’emet- 
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Fig. 48.3. Rivelazione rigenerativa. 


titore provoca un aumento della corrente di collettore. Poiché l’au- 
mento della corrente d’emettitore è funzione dell’ampiezza dell’in- 
viluppo del segnale a radiofrequenza, ai morsetti del trasformatore 
audio TR si avrà un segnale audio. La resistenza R;, serve ad otte- 
nere la corrente di polarizzazione dell’emettitore opportuna. I con- 
densatori C; e C. sono cortocircuiti per la radiofrequenza. 

La sensibilità di un rivelatore rigenerativo dipende dal guadagno 
del transistore, dalle sue non linearità alla radiofrequenza conside- 
rata e dal punto di polarizzazione iniziale. La sensibilità aumenta al 
decrescere della corrente d’emettitore. Il guadagno e l’ampiezza 
della reazione sono limitate da considerazioni di stabilità. Per un 
funzionamento stabile il rivelatore a rigenerazione deve avere pic- 
cola corrente di polarizzazione d’emettitore e un margine di stabi- 
lità, tale che il rivelatore non entri in oscillazione quando aumenta 
l'ampiezza del segnale a radiofrequenza. 

L’uscita audio risulta un poco distorta per effetto della rivelazione 
quadratica. Un aumento della corrente di polarizzazione in assenza 
di segnale generalmente riduce la distorsione. 


RIVELAZIONE SUPERRIGENERATIVA La sensibilità del rivelatore ri- 
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generativo è limitata da questioni di stabilità, cioè deve essere man- 
tenuta relativamente bassa per prevenire oscillazioni. Tale restrizione 
non esiste nel rivelatore superrigenerativo. 

Il rivelatore superrigenerativo è un oscillatore a radiofrequenza, le 
cui oscillazioni sono smorzate periodicamente da un’altra oscilla- 
zione, la quale ha generalmente frequenza ultrasonica nota come 
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Fig. 48.4. Rivelazione superrigenerativa. Iniezione nell’emettitore. 


frequenza di smorzamento. La frequenza di smorzamento può essere 
fornita da un secondo oscillatore ausiliario, oppure generata nel ri- 
velatore stesso. Il primo caso è chiamato “rivelazione superrigenera- 
tiva smorzata dall'esterno” e il secondo “rivelazione superrigenera- 
tiva autosmorzata”. 

La figura 48.4 mostra un rivelatore superrigenerativo in cui l’uscita 
dell’oscillatore esterno di smorzamento è inviata al circuito dell’e- 
mettitore. Il segnale a radiofrequenza, inoltre, è inviato in reazione 
all’emettitore attraverso il condensatore C, producendo quindi l’o- 
scillazione. I condensatori C; e C; sono cortocircuiti per la radio- 
frequenza. L’oscillatore di smorzamento è accoppiato all’emettitore 
mediante trasformatore. Il segnale audio rivelato è prelevato dal 
circuito di collettore mediante un trasformatore audio. La resistenza 
R può essere variata per ottenere il punto ottimo di polarizzazione. 
La figura 48.5 mostra un rivelatore superrigenerativo in cui l’oscil- 
latore di smorzamento è collegato alla base. 

Nella figura 48.6 è illustrato lo schema di un rivelatore superrige- 
nerativo autosmorzato. Il meccanismo dell’oscillatore autosmorzato 
è il seguente: inizialmente la corrente di polarizzazione dell’emetti- 
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tore è molto piccola, ed è determinata dalla caduta di tensione con- 
tinua sulla resistenza di base. Poiché anche la corrente d’emettitore 
è piccola, la caduta di tensione continua sul resistore R della fi- 
gura 48.6 è trascurabile e la tensione di polarizzazione del collettore, 
Ve, è praticamente uguale alla tensione della batteria di alimenta- 
zione. Se in questa condizione iniziale di polarizzazione il guadagno 


Bobina RF 


Oscillatore Uscita 
smorzatore audio 


Fig. 48.5. Rivelazione superrigenerativa. Iniezione nella base. 





del circuito di reazione dell’oscillatore è positivo, comincia l’oscilla- 
zione. Contemporaneamente la corrente istantanea dell’emettitore 
aumenta secondo l’inviluppo dell’oscillazione, per effetto del rad- 
drizzamento operato dal diodo d’emettitore. In un primo tempo 
l’effetto dell'aumentata corrente d’emettitore supera l’effetto della 
polarizzazione di collettore leggermente diminuita, e quindi aumenta 
il guadagno del circuito di reazione. L’oscillazione aumenta rapida- 
mente e con essa aumentano le correnti di emettitore e di collettore. 
A causa della presenza del resistore R nel circuito di collettore, la 
tensione di collettore cade. L'ampiezza delle oscillazioni raggiunge 
presto il punto in cui la corrente d’emettitore è grande e la tensione 
di polarizzazione del collettore è bassa: il guadagno del circuito di 
reazione scende al disotto dell’unità, cioè il circuito attenua invece 
di amplificare. L’oscillazione si smorza molto rapidamente, mentre 
le correnti di emettitore e di collettore diminuiscono. La tensione di 
polarizzazione del collettore tende a risalire ma, a causa delle capa- 
cità C e C,, il valore istantaneo della tensione di collettore resta 
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quello presente ai morsetti dei condensatori. Perché la tensione ai 
morsetti dei condensatori aumenti, occorre che passi il tempo finito 
necessario per la carica dei condensatori attraverso la resistenza R. 
Se il tempo richiesto per caricare i condensatori C e C; è maggiore 
del tempo richiesto dalle oscillazioni per cessare (o perché l’am- 
piezza delle oscillazioni cada a un valore molto basso), l’oscillatore si 





Uscita 
audio 


Fig. 48.6. Rivelazione superrigenerativa con autosmorzamento. 


comporta come un oscillatore autosmorzato. Quando è presente un 
segnale a radiofrequenza, cambia il periodo dello smorzamento. In 
altre parole la frequenza di smorzamento è modulata dall’inviluppo 
del segnale a radiofrequenza. Poiché la massima ampiezza delle oscil- 
lazioni è la stessa per tutte le frequenze di smorzamento, la varia- 
zione della frequenza di smorzamento indica che cambia l’area al 
disotto dell’inviluppo dell’oscillazione al variare dell’ampiezza del se- 
gnale; quindi /e cambia secondo la modulazione e segue l’inviluppo 
del segnale a radiofrequenza d’ingresso. Il segnale audio si manife- 
sta ai capi del trasformatore nel circuito di collettore. 


Limitatori e discriminatori 


I limitatori a transistore possono essere simili a quelli a tubi elettro- 
nici oppure fondati su nuovi principi. In questo capitolo e nel capi- 
tolo 12 si vedranno esempi dell’uno e dell’altro tipo. 

Se un transistore è polarizzato con corrente di emettitore bassa, 
funziona come amplificatore lineare solo per segnali bassi; per se- 
gnali grandi, il transistore si interdice a semiperiodi alterni, produ- 
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cendo una compressione dell'uscita. Per restringere il guadagno 
negli altri semiperiodi, si pone un’elevata resistenza nel circuito di 
collettore. In questo modo la tensione di collettore cade rapida-. 
mente a zero non appena il segnale tende a far aumentare la cor- 
rente di emettitore e quindi la corrente di collettore. 

Si può ottenere un funzionamento soddisfacente, purché non si 
richieda una caratteristica del limitatore troppo piatta, né un inter- 
vallo di livelli d’ingresso troppo esteso. A livelli d’ingresso molto 


Livello desiderato 


Uscita (unità relative) 





1 2 3 4 
Ingresso (unità relative) 


Fig. 48.7. Caratteristica tipica di un limitatore. 


alti l’uscita diminuisce, a causa dello spostamento del punto di la- 
voro prodotto dal raddrizzamento operato dalla giunzione base-e- 
mettitore. Una caratteristica tipica è mostrata in figura 48.7. 

Quando sia l’ingresso che l’uscita sono accordati, questo tipo di 
sfioratore a transistori non è soddisfacente. Ad alti livelli di segnale 
d’ingresso si incontra una forma d’instabilità. Se si applica un grande 
segnale al circuito di figura 48.8, di frequenza leggermente minore 
di quella di risonanza dei circuiti volano, in modo che il carico di 
collettore risulti induttivo, nasce una forma di instabilità che ricorda 
quella di un oscillatore con accordo di griglia e di placca portato 
bruscamente entro e fuori oscillazione. In questo circuito la reazione 
è ottenuta attraverso il transistore stesso. Il processo è estremamente 
complicato e non lineare e coinvolge l’inversione del diodo tra col- 
lettore e base per parte del ciclo. 

Si sono costruiti limitatori soddisfacenti in cui questa difficoltà è 
stata eliminata con stadi non accordati. Ciò richiede però concetti 
un po’ diversi ed è descritto nel capitolo 11. Se è assolutamente 
necessario un limitatore accordato, occorre mettere un diodo ‘a 
giunzione in parallelo all'ingresso del transistore, per impedire al 
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segnale di provocare la limitazione di collettore. Tale circuito è 
dato in figura 48.9; il funzionamento è descritto nel capitolo 12. 
Il progetto di discriminatori adatti a ricevitori transistorizzati è del 
tutto ovvio, utilizzando diodi a contatto puntiforme e circuiti di 


+V 


Uscita 
Ingresso 


Fig. 48.8. Circuito limitatore, non soddisfacente. 


tipo normale. Poichè il solo problema è quello dei livelli d’impe- 
denza prefissati dagli stadi adiacenti, il lettore è pregato di fare ri- 
ferimento al capitolo 11 dove sono discusse tali questioni. 


+V 










Ingresso Uscita 


00000 







Diodo a 
giunzione 


Fig. 48.9. Limitatore con diodo a giunzione. 


PROBLEMI 


1. Si colleghi un resistore R in serie con un condensatore C ai capi del 
diodo d’emettitore di un transistore. Si ammetta che l’equazione [45.1] rappre- 
senti la caratteristica del diodo e che questa espressione sia valida per tutte le 
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frequenze; si discuta il comportamento della caratteristica tensione-corrente 
del sistema complessivo alle basse e alle alte frequenze. 


2. Ottenere, partendo dal capitolo 2, le funzioni di trasferimento T,m € Tm 
in funzione di ix € Ucg- 

3. Supporre che venga usato il transistore tipico descritto dalla tabella 20.1 
del capitolo 4, e confrontare la potenza di modulazione richiesta per una mo- 
dulazione del 100 per cento nei tre casi di amplificatori a modulazione di 
ampiezza. 

4. Se il segnale di modulazione è iniettato nel circuito di base di un oscilla- 
tore modulato in ampiezza, studiare il meccanismo di modulazione; ottenere 
un'espressione per la potenza di modulazione; ottenere un’espressione per 
l’impedenza vista dal generatore di modulazione. 
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Capitolo 10 
RISPOSTA Al TRANSITORI E CIRCUITI IMPULSIVI 


49. INTRODUZIONE 


I circuiti impulsivi e di commutazione giuocano un ruolo impor- 
tante nei sistemi televisivi, nei radar, nei calcolatori numerici, nelle 
centrali telefoniche, nei servomeccanismi a campionamento, nelle 
radiotrasmissioni a codice d’impulsi e nei rivelatori di radiazioni. 
Molti di questi sistemi richiedono migliaia di elementi attivi per 
ogni singola unità. Poiché la sicurezza di funzionamento, le dimen- 
sioni, la dissipazione di calore e il consumo di potenza hanno im- 
portanza rilevante in sistemi di questo tipo, il transistore può essere 
in essi vantaggiosamente impiegato. 

I circuiti impulsivi possono essere classificati in due grandi cate- 
gorie: lineari e non lineari. I circuiti lineari sono amplificatori di 
piccoli segnali, ai quali si richiede di riprodurre l’impulso d’ingresso 
con distorsione piccola o nulla della forma d’onda. Nei circuiti non 
lineari si hanno grandi escursioni dei punti di lavoro degli elementi 
attivi, e quindi i segnali d’uscita possono avere forma d’onda sostan- 
zialmente diversa da quella dei segnali d’ingresso o di comando. 

I problemi presentati dalla progettazione degli amplificatori lineari 
d’impulsi sono simili a quelli incontrati negli amplificatori video, 
quindi si farà uso dei concetti esposti nel capitolo 7. 

I circuiti non lineari coprono una vasta area che include le più 
diverse applicazioni come gli amplificatori a reazione positiva, i con- 
tatori binari e decimali, i registri a spostamento, i circuiti di ritardo, 
i circuiti logici e i sistemi di memoria o d’immagazzinamento. Poi- 
ché una trattazione completa di queste applicazioni andrebbe al di 
là dello scopo di questo libro, la discussione sarà ristretta alle con- 
siderazioni fondamentali e a diversi esempi specifici. 
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50. RISPOSTA AI TRANSITORI PER PICCOLI SEGNALI 


In generale la risposta ai transitori di uno stadio a transistori di- 
pende da fattori come l’impedenza del generatore e del carico, l’im- 
pedenza d’ingresso e d’uscita del transistore, da effetti d’accoppia- 
mento interno e dal meccanismo di trasporto dei portatori di carica 
tra emettitore e collettore. Se tutti questi effetti venissero trattati 
separatamente nel tentativo di sviluppare un’analisi esatta, i calcoli 
della risposta ai transitori sarebbero complicati e di scarsa utilità. Si 
possono però introdurre approssimazioni in modo da ottenere un 
circuito equivalente, che a sua volta porti a metodi lineari d’analisi 
e che dia risultati in buon accordo con l’esperienza. È opportuno 
cominciare con un’analisi dell’effetto della diffusione sulla risposta 
alla frequenza. 


Soluzione transitoria dell'equazione di diffusione 


Come si è detto nel capitolo 2, il guadagno di corrente di corto 
circuito, per base comune, può essere espresso come 


a, = &y cosh p/cosh [p(1 +jwt)7] ; [50.1] 


L’equazione [50.1] è una espressione piuttosto precisa, per molti 
transistori, della risposta in corrente, per piccoli segnali, di un am- 
plificatore a transistori con base comune, purché l’impedenza di ca- 
rico sia trascurabile rispetto all’impedenza di collettore. Se si pone 
jw=s, nell'equazione [50.1], il guadagno di corrente può essere 
sviluppato in serie di termini esponenziali che si possono facilmente 
anti-trasformare secondo Laplace. Quindi si trova che, se 


ix(5)=1/5, [50.2] 


cioè se la corrente di emettitore è la funzione a gradino unitario, la 
risposta della corrente di collettore, ic(t) può essere cosi approssi- 
mata 
ic(t)=2[1- erf (1-2%ast)!"] per #0 [50.3] 
ic(t)=1— exp(—Wast) per t>o. [50.4] 


La funzione erf‘’’ dell'equazione [50.3] è definita come 
2 y 
erfy= — / eda. [50.5] 
Va, h) 


Le equazioni [50.3] e [50.4] mostrano che la risposta della cor- 
rente di collettore a una corrente d’emettitore a gradino è composta 
di due parti. La prima è una funzione che cresce lentamente nel- 
l’intorno di t=0 ed è approssimata dall’equazione [50.3]. Questa 
parte della risposta può essere pensata come un ritardo dovuto al 
tempo finito richiesto dai portatori di cariche per andare dall’emet- 
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titore al collettore. La seconda parte è approssimata da una funzione 
esponenziale, data dall’equazione [50.4], ed è dovuta agli effetti di 
immagazzinamento di cariche nella regione di base. Il tempo impie- 
gato dalla corrente di collettore per raggiungere il 10 per cento del 
suo valore finale può essere calcolato uguagliando a 0,1 il secondo 
membro dell’equazione [50.3]. Quindi 


to1 =0,04/fa». [50.6] 


Il tempo impiegato dalla corrente di collettore per raggiungere il 
63 per cento del suo valore finale, può essere calcolato dall’equa- 
zione [50.4] uguagliando Wyt a uno e aggiungendo to. Quindi 


t0,63 = 0,16/far +0,04/far = 0,2/far. [50.7] 


R 












Linea 
di ritardo 
ideale 


Fig. 50.1. Approssimazione del meccanismo di diffusione con linea di ritardo. 


Un circuito equivalente approssimato che si può usare per rappre- 
sentare gli effetti di ritardo e di dispersione associati col passaggio 
dei portatori di minoranza nella regione di base di un transistore a 


giunzione è illustrato nella figura 50.1. I parametri della rete di 
questo circuito sono legati ai parametri del transistore dalle relazioni 


1/(1+RG)=@% [50.8] 
RC = 1/Ar0Wav . [50.9] 


Quindi il meccanismo di diffusione può essere rappresentato appros- 
simativamente da una semplice rete RC con una linea di ritardo 


ideale. Il tempo di ritardo di quest’ultima è dato dall’equazione 
[50.6]. 


Analisi approssimata dei transitori per piccoli segnali 


Quando il transistore funziona come amplificatore di segnali pic- 
coli, la giunzione emettitore-base è polarizzata direttamente mentre 
la giunzione base-collettore è polarizzata inversamente. Riferendosi 
alle caratteristiche di collettore illustrate nella figura 50.2, il punto 
di lavoro del transistore si trova nella regione II. Un circuito equi- 
valente approssimato per il transistore nella regione II è illustrato 
nella figura 50.3 ed è identico a quello della figura 10.6, salvo il 


x . 


fatto che si trascura 41». Questo è giustificato per circuiti chiusi 
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su una bassa impedenza di carico. Per questo circuito 


Ze = Te/(1+jWCere) [50.10] 

C.=1/F:Way [50.11] 
e 

Ar = d9/(1+j0/War). [50.12] 


Come si è già detto nel capitolo 2, si può ottenere un’approssima- 
zione migliore per la variazione di a» con la frequenza, moltiplicando 


bu 
a 


ù 
n 


"*Ò 


INN 


4 
Regione G 
III/ G 
D 
7 Regione II 


ITA I E =0 
‘1TTT xx %=k-k)w\| v»)| V)|!È 


S Vo 


SOS 
AINNN 


\Ò 


Regione I 
NÎNN 


Fig. 50.2. Caratteristiche di collettore e indicazione delle diverse regioni di 
funzionamento del transistore. 


il denominatore dell'equazione [50.12] per il fattore (1+j@%/4wap). 
Se si fa l’ipotesi che l’impedenza di carico sia molto piccola, è pos- 
sibile ottenere equazioni trasformate molto semplici per il circuito 
della figura 50.3. Questa ipotesi, per le tre inserzioni del transistore, 
implica le seguenti disuguaglianze. 

Base comune: 


(Ri+r»)/r:«1 [50.132] 
WaoCRiK1. [50.135] 
Emettitore o collettore comune: 
Ri/ro& (1-0) [50.142] 
WaoCRK1. [50.145] 


La validità di queste condizioni è indubbia in una grande varietà di 
| applicazioni. Per esempio, se un transistore ha i seguenti valori ‘dei 
parametri: r.=5X1069, ry = 2009, C.=5pF, ar0= 0,99 e Wa = 107 
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rad/s, le condizioni espresse dalle equazioni [50.13] e [50.14] limi- 
tano la resistenza di carico R; a valori notevolmente inferiori a 
20 kQ. i 

Dal circuito equivalente di figura 50.3, supposte valide le equa- 
zioni [50.13] e [50.14], si possono facilmente ricavare, per i circuiti 
illustrati nella figura 50.4, le equazioni trasformate. 


asig 





Fig. 50.3. Circuito equivalente del transistore per piccoli segnali, nella regione 
attiva. 


PAR N ESSI AA 
1+j0/was 1+jwreCe 
Base comune: 
ic(5)/ix(5) = —&v0/(1+5/Wav) [50.154] 
Ves(s)/ir(s) = [t:+rs(1-@r0+5/Wav)]/(1+5/Wa). [50.155] 
Emettitore comune: 
ic(5)/in(5) = &r0/(1—@r0+5/War) [50.162] 
Vse(Ss)/ig(5) = To +7e/(1-@Gr0+5/Wad). [50.165] 
Collettore comune: 
ir(5)/is(5) =(1+5/02)/(1—a,0+5/W%ar) [50.172] 
vge(s)/iz(5) sett [re +R(1 +5/Wav)] /(1-@r0+5/War). [50.175] 


Le equazioni trasformate contrassegnate con la lettera 4 rappre- 
sentano i guadagni di corrente tra ingresso e uscita, mentre quelle 
contrassegnate con la lettera 4 sono relative alle impedenze d’in- 
gresso, per le tre inserzioni del transistore. La risposta per una data 
corrente d’ingresso può perciò essere calcolata usando ciascun in- 
sieme di equazioni. Si può inoltre trovare la risposta della corrente 
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d’ingresso o d’uscita per qualsiasi forma d’onda della tensione di 
ingresso. 

Si supponga, per esempio, che si desideri trovare la risposta nel 
tempo della corrente di collettore in amplificatore a transistore con 
emettitore comune, per un piccolo gradino di tensione, con l’impe- 
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(c) Inserzione con collettore comune 


Fig. 50.4. Inserzioni del transistore per analisi dei transitori. 


denza del generatore uguale a R,. Si richiede, in particolare, la co- 
stante di tempo associata con questa risposta se R, = 300 Q, R.=2kQ 
e se i parametri del transistore sono ar = 0,98, 7,= 26 Q, rn = 2000, 
t:=5 MQ, C.=5pF e wa = 10” rad/s. Il grado di precisione del- 
l’analisi per corto circuito può essere giudicato dalle equazioni 
[50.14a,5]. Per il transistore indicato e per i valori degli elementi 
di circuito detti, si vede che quelle disuguaglianze sono verificate 
almeno per un ordine di grandezza. Il passo seguente è quello di 
determinare le funzioni di risposta richieste a partire dalle equazioni 
[50.162,5]. La trasformata della corrente di collettore divisa per la 
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tensione di base è data da 
ic(5)/Vse(s) = [ic(9)/iz(5)] [i3(9)/vsr(5)] 
= (Wardo/7v)/[War(1-@ro+tre/ry) ts]. [50.18] 


Poiché l’impedenza R, del generatore si somma direttamente alla 
resistenza di base ry° del transistore, il valore di ry' nell'equazione 
[50.18] deve essere sostituito con R, dove 


R,=r/+R,. [50.19] 
La trasformata di Laplace del gradino di tensione del generatore è 
Vge(S) = Avz£/s. [50.20] 


Se si sostituiscono le equazioni [50.20] e [50.19] nell’equazione 
[50.18] e si risolve per ic(t) si ottiene 


ic(t) = dro AVsrf 1- exp [(1 — Uro + 
+re/Rs)(-0axt)}}/(r:+(1-a)R:]. [50.21] 
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Risposte al gradino di tensione d’emettitore 


Fig. 50.5. Risposta transitoria di amplificatore con base comune. 


328 Risposta al transitori e circuiti impulsivi 


Quindi la costante di tempo t0,63 è 


Analisi del tutto simili possono essere condotte per le altre confi- 
gurazioni del transistore. La tabella 50.1 è un riassunto delle costanti 
di tempo relative alle funzioni di risposta nelle tre inserzioni del 
transistore per piccoli segnali d’ingresso a gradino. Le funzioni di 
risposta per amplificatori con base comune o emettitore comune, 
calcolate da J. L. Moll,’ sono illustrate nelle figure 50.5 e 50.6. 

Si deve notare che l’analisi dei transitori di corto circuito, data 
sopra, porta a stime molto ottimistiche dei tempi di risposta dei 
transistori; cioè l’effetto della resistenza di carico non nulla sarà di 
avmentare i tempi di salita e di discesa. Se la resistenza di carico 
aumenta talmente che l’approssimazione del cortocircuito non sia 
più accettabile, i tempi di risposta diventano grandi a causa della 
costante di tempo RiC.. 


ic 





Risposte al gradino di corrente di base 
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Fig. 50.6. Risposta transitoria di amplificatore con emettitore comune. 
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51. CIRCUITO EQUIVALENTE PER GRANDI SEGNALI 


Quando un transistore funziona come interruttore, è generalmente 
portato dallo stato di interdizione allo stato di saturazione, ciò che 
corrisponde a un’escursione dalla regione I alla regione III della fi- 
gura 50.2. In questo capitolo le parole interdizione e saturazione si 
riferiranno allo stato della corrente di collettore; quindi, quando il 
transistore è interdetto, ovvero il suo punto di lavoro è nella re- 
gione I, la corrente di collettore è piccola e corrisponde a una cor- 
rente tra emettitore e base nulla o inversa. Quando il transistore è 
saturo, la corrente di collettore è grande e la tensione tra collettore 
e base è zero o inversa, cosi da polarizzare direttamente la giunzione 
tra collettore e base. L’analisi del transistore deve quindi tenere in 
debito conto le grandi variazioni dei parametri quando il punto di 
lavoro descrive tutte le caratteristiche, dall’interdizione alla satura- 
zione. Un metodo conveniente per rappresentare tale comporta- 
mento non lineare è quello di fare approssimazioni lineari diverse 
per ogni regione ristretta della caratteristica di funzionamento. Que- 
sta tecnica è stata applicata con notevole successo ai transistori a 
contatto puntiforme e ai diodi a doppia base.” 

Per esempio, la corrente in una giunzione raddrizzante è data da 


(cfr. [45.1]) 
In=Is[exp (4Vp/kT)-1]. [51.1] 


Il comportamento indicato dall’equazione [51.1] può essere appros- 
simato dal circuito equivalente di figura 51.1. In esso D è un diodo 
ideale, R, e R, approssimano le resistenze diretta e inversa, rispetti- 
vamente, date dall’equazione [51.1]. Un’approssimazione migliore si 
ha rappresentando il diodo reale col circuito equivalente della fi- 
gura 51.1 soltanto nella ristretta regione della curva V,/ intorno al- 
l'origine, e usando segmenti di retta per approssimare la curva espo- 
nenziale per valori più grandi di Wp positivi e negativi. Per un 
transistore è in generale sufficiente un’approssimazione con tre tratti 
lineari, uno per ciascuna delle regioni di funzionamento indicate 
nella figura 50.2. 

Nell’approssimazione più semplice, il circuito equivalente per se- 
gnali grandi del transistore a giunzione può essere rappresentato 


D Rf 


Fig. 51.1. Approssimazione del comportamento di un diodo. 
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dalla configurazione con diodi in opposizione illustrata nella figura 
51.2. Quando il transistore è attivo, cioè il punto di lavoro è nella 
regione II del piano /c, Ve, il diodo equivalente di emettitore è po- 
larizzato nella direzione di conduzione, e il diodo equivalente di 
collettore è polarizzato nella direzione di non conduzione. I diodi 
della figura 51.2 possono, in prima approssimazione, esseré sostituiti 


pie 
Bj ZRL N 





Fig. 51.2. Approssimazione del comportamento di un transistore p-n-p, per 
segnali grandi. 


da resistori lineari. Quindi R,. rappresenta la resistenza diretta del 
diodo equivalente emettitore-base e R,, rappresenta la resistenza in- 
versa del diodo equivalente collettore-base. Il guadagno di corrente 
è perciò a», dove l’indice f si riferisce alla direzione “normale” di- 
retta del flusso di corrente nella regione di base, cioè della diffusione 
dall’emettitore al collettore. 

Quando il transistore è interdetto, e quindi il suo punto di lavoro 
è nella regione I del piano /c, Ve, il diodo equivalente emettitore- 
base è polarizzato nella direzione inversa e può essere rappresentato 
da un resistore lineare R,.. In questo punto di lavoro il diodo equi- 
valente collettore-base è ancora polarizzato nella direzione inversa, 
ma il guadagno di corrente a» è ora nullo. Analogamente, quando 
il transistore è in saturazione, cosi che il suo punto di lavoro si trova 
nella regione III del piano /c, Ve, il diodo equivalente di collettore 
è polarizzato nella direzione di conduzione e può essere rappresen- 
tato da un resistore lineare R,.. Anche nella regione di saturazione il 
guadagno di corrente è nullo. Quindi si può usare un circuito equi- 
valente del tipo di quello della figura 51.2 per ottenere caratteristi- 
che statiche approssimate del transistore in una larga porzione del 
piano /c, Ve. Però una seria obiezione al circuito equivalente per 
grandi segnali della figura 51.2 è che esso trascura gli effetti delle 
correnti di saturazione e del trasferimento di corrente inversa nel 
transistore. 

Per ricavare un circuito equivalente per segnali grandi più gene- 
rale, è necessario considerare le equazioni non lineari che descrivono 
le relazioni tra tensioni e corrente in un transistore. Queste possono 
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essere scritte come segue, per l'inserzione con base comune: 


ig= An[exp(qDe/RT)-1]+A;2[exp(qgPc/RT)-1] [51.2] 
ic = An [exp (qPe/RT)- 1] +Ax[exp (qPc/RT)— 1] x [51.3] 


Qui Dx e D, rappresentano rispettivamente le tensioni della giun- 
zione d’emettitore e di collettore. Si deve notare la somiglianza dei 
termini entro parentesi nelle equazioni [51.2] e [51.3] con la rela- 
zione tra / e V di un diodo a giunzione data dall’equazione [51.1]. 
Quindi l’analisi seguente è ristretta ai transistori le cui giunzioni, 
pensate separate, soddisfano l'equazione del diodo. Inoltre l’analisi è 
ristretta ai transistori in cui si possono trascurare gli effetti di allar- 
gamento per carica spaziale degli strati limite e in cui non c’è alcuna 
caduta di tensione significativa entro il transistore ad eccezione di 
quelle relative alle giunzioni. 

I coefficienti ‘A;; nelle equazioni [51.2] e [51.3] possono essere le- 
gati alle correnti di saturazione e ai guadagni di corrente del transi- 
store cosi definiti: /co è la corrente che passa nel collettore per cor- 
rente d’emettitore nulla; /go è la corrente che passa nell’emettitore 
per corrente di collettore nulla; a» è il normale guadagno di cor- 
rente del transistore, cioè la funzione di trasferimento della corrente, 
quando i portatori di cariche sono emessi dalla giunzione d’emetti- 
tore e raccolti dalla giunzione di collettore; a» è il guadagno di 
corrente inversa del transistore, cioè la funzione di trasferimento di 
corrente quando i portatori di cariche sono emessi dalla giunzione 
di collettore e raccolti dalla giunzione d’emettitore nel funziona- 
mento invertito del transistore. 

Quando il transistore funziona nel modo normale e il punto di la- 
voro è nella regione II del piano /c, Ve, Pe è negativo e quindi il 
corrispondente argomento dell’esponenziale è negativo e relativa- 
mente grande. Le equazioni si riducono allora a 


ig= An[exp(gPe/RT)-1]-An [51.4] 
io = Au [exp (qPe/RT)-1]- An. [51.5] 


Se si risolve rispetto al termine in parentesi dell'equazione [51.4] e 
si sostituisce nell’equazione [51.5] si ha 


ic=(An/An)iet(AnA41/An)- An. [51.6] 


La relazione tra corrente di collettore e di emettitore per un tran- 
sistore nella regione attiva è in genere data da 


ic= — Gnix+Ico. | [51.7] 


Quindi i coefficienti dell'equazione [51.6] possono essere riferiti, 
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per confronto diretto, a a» e /co dell'equazione [51.7]. Analoga- 
mente, quando il transistore funziona inversamente, cioè coll’emet- 
titore che funziona da collettore e il collettore da emettitore, si può 
ottenere la seguente relazione dalle equazioni [51.2] e [51.3]: 


ip = (An/An)ict(AnAn/An)-An. [51.8] 
Per funzionamento invertito, 
in = — anpic+Igo . [51.9] 


Se si confrontano i coefficienti delle equazioni [51.6] e [51.7] non- 
ché [51.8] e [51.9] si dimostra che 


An = —Iro/(1-an@an) [51.10] 
A:2= @rolco/(1-@n4w) [51.11] 
An = anlgo/(1-@p4,) [51.12] 
Ar.= —Ico/(1- pan). [51.13] 


Ebers e Moll hanno dimostrato che, anche per la geometria più 
generale di un transistore è A1;= 4,1.‘ Una conseguenza di questa 
uguaglianza è che 

arlco = enlz0. [51.14] 

È possibile ricavare, dai risultati fin qui ottenuti, circuiti equiva- 
lenti per segnali grandi.‘ Per esempio, quando il transistore viene 
fatto funzionare nelle regioni I e II del piano /c, Vo, la giunzione di 
collettore è inversamente polarizzata, e le equazioni [51.2] e [51.3] 


(coi valori dei coefficienti dati dalle equazioni da [51.10] a [51.13]) 
possono essere scritte cosi 


ie= — [Iro/(1-anan)][exp (9Dx/RT)-1]-alco/(1-@m4,) 
[51.15] 
ic=[anlzo/(1-@na»)][exp (dPe/RT)-1]+/c0/(1-@n0w). 
[51.16] 
Se si usa l'uguaglianza dell'equazione [51.14], l'equazione [51.15] 
può essere semplificata cosi 
ir=[lro/(1-anaw)][-exp (9Pe/RT)+(1-aw)]. [51.17] 
Inoltre l'equazione [51,16] può anche essere scritta nella forma del- 
l'equazione [51.7], cioè 
i0= — ani +Ico. [51.18] 


Dalle equazioni [51.17] e [51.18] si vede che sia la corrente di col- 
lettore che quella d’emettitore sono formate di due componenti, 
dovute alle caratteristiche di trasferimento diretto della giunzione e 
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agli effetti di conduzione inversa. Il circuito equivalente che si ri- 
cava da queste equazioni, valido soltanto nelle regioni I e II del 
piano /c, Vo, è illustrato nella figura 51.3(a). Nel circuito equiva- 
lente sono stati inclusi resistori lineari per tener conto della resisti- 
vità finita della regione di base (R»°) e delle regioni di giunzione 
(R. e Ri). 


sd 
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l-aparb 04147) 
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(5) Circuito equivalente per segnali grandi valido nella regione III 


Figura 51.3. 


Nella regione III il transistore è saturo e ambedue le giunzioni di 
emettitore e di collettore sono virtualmente polarizzate in senso 
diretto. Poiché le giunzioni di emettitore e di collettore hanno im- 
pedenza molto bassa, la corrente è limitata essenzialmente dal cir- 
cuito esterno. È conveniente quindi ricavare le tensioni delle giun- 
zioni, dalle equazioni [51.2] e [51.3], in funzione delle correnti di 
collettore e d’emettitore. Quindi. 


Ds = (kT/g)In [1 (ix+@xi0)/Ixo] [51.19] 
Do =(RT/q)ln[1-(ic+anie)/Ico]. [51.20] 
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Dalle equazioni [51.19] e [51.20], si può ricavare il circuito equiva- 
lente per la regione III, illustrato nella figura 51.3(2). I resistori li- 
neari R,., R, e R,: sono stati aggiunti per tenere conto della resi- 
stenza di volume delle regioni di emettitore e di collettore nonché 
della resistenza diffusa di base, rispettivamente, nelle condizioni di 
saturazione. 

I risultati fin qui ottenuti possono essere applicati direttamente al- 
l'inserzione con emettitore comune. Se si definisce positivo il senso 
delle correnti di emettitore, base e collettore dirette verso i terminali 
del transistore, 


intintio=0. [51.21] 


Se si sostituisce nell’equazione [51.21] il valore di is ricavato dal- 
l'equazione [51.2], si ha 


ic=[anis/(1-an)]-Ico[exp (9Pe/RT)-1]/(1-aw). [51.22] 


Questa equazione si applica all’inserzione con emettitore comune 
nelle regioni I, II e III. Poiché, nella connessione con emettitore 
comune, 


Ver =P- Pe, [51.23] 


l'applicazione delle equazioni [51.19] e [51.20] all’equazione [51.23] 
fornisce 


Vee = (RT/9)ln{2»[1-(ic/ia)(1-an)/an]/[1+(îc/in)(1-am)]}. 
[51.24] 


Per i transistori 2-p-n, il secondo membro dell’equazione [51.24] 
va moltiplicato per —1. Si noti che l'equazione [51.24] è valida sol- 
tanto nella regione III e che vee rappresenta la caduta di tensione 
ai capi dei terminali d’uscita quando il transistore è saturo. 

Quando si applicano le equazioni fin qui ricavate ai casi pratici, si 
deve ricordare che i guadagni di corrente sono funzioni del punto 
di lavoro e che, in generale, le equazioni teoriche si applicano per 
basse densità di corrente di emettitore. Il tipo di transistore influisce 
sulla precisione dell’analisi; per esempio, i transistori a lega -p-n 
seguono le rappresentazioni teoriche più da vicino che i tipi a lega 


p-n-p. 


52. RISPOSTA AI TRANSITORI PER GRANDI SEGNALI 


Quando un transistore viene usato come interruttore oppure in un 
circuito impulsivo a reazione positiva, esso generalmente funziona 
tra gli stati di interdizione e di conduzione. (Questo può non essere 
vero nelle applicazioni ad alta frequenza, come si discuterà in se- 
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guito.) Poiché il punto di lavoro descrive il piano /c, Ve dalla re- 
gione I alla regione III, sia la giunzione d’emettitore che quella di 
collettore invertono le loro funzioni normali. Nella regione I, in- 
fatti, l’emettitore del transistore è polarizzato inversamente e pre- 
senta al generatore d’ingresso un’alta impedenza, mentre nella fe- 
gione III il collettore è polarizzato direttamente e richiede che sia 
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Fig. 52.1. Risposta transitoria di un transistore con base comune. 


il circuito esterno a limitare la corrente. Quando il transistore com- 
muta, è spinto dalla regione I alla regione III e sono i parametri 
della regione II che determinano in modo essenziale la velocità di 
commutazione. D'altra parte però, nella regione III, la tensione di 
collettore cade a un valore prossimo a zero e, quando si ripristinano 
le condizioni iniziali, occorre un tempo apprezzabile prima che si 
possa reintegrare il potenziale inverso di collettore. Questo tempo 
dipende dalla velocità di decadimento dei portatori di carica nella 
regione di base ed è un fenomeno d’immagazzinamento governato 
da fattori quali la vita media dei portatori di minoranza. Quindi la 
risposta di un transistore con base comune a un’ingresso a forma di 
onda quadra di corrente si presenta come nella figura 52.1. Il tempo 
di salita t. può essere calcolato con le equazioni di risposta lineare 
per il transistore attivo (eqq. [50.152,5]). Il tempo di immagazzi- 
namento #, è il tempo impiegato dal potenziale inverso della giun- 
zione di collettore per il ripristino ed è, in effetti, il tempo richiesto 
per spostare il punto di lavoro del transistore dalla regione III alla 
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regione II. Una volta che il transistore è ridiventato attivo, il tempo 
di discesa #, è determinato dai parametri del transistore attivo. 

I tempi di salita, immagazzinamento e discesa, sono stati calcolati‘ 
e i risultati sono raccolti di seguito. Si deve osservare che il tempo 
di salita o discesa è definito come il tempo impiegato dalla corrente 
d’uscita per raggiungere il 90 per cento del suo valore finale; essi 
sono calcolati con le trasformate della corrente nella regione attiva 
date dalle equazioni [50.154], [50.162] e [50.17]. I valori finali 
della corrente d’uscita sono limitati dai valori di saturazione e d’in- 
terdizione che sono approssimativamente Vcc/Re 0 rispettivamente. 
Le frequenze di taglio di a diretta e inversa con base comune sono 
rispettivamente indicate con wap € Wars. 

Base comune: 


t,= [1/5Wap] In [ie/(ie-0,9îc/aw)] [52.14] 
CW ato + Ward is -ie1 
t=|— ——"°"_—_;/inl T_T 52.15 
aa “0 "lt sti | 
t, S [1/%Wap] In [(fo1 +ayir2)/(0,lic1 + Ayir2)] . [52.1c] 
Emettitore comune: 
1 lg 
IIS ERRO BIRIA9 RR II E IZRI 52.2 
e lina] pri 
Watd + Ward in —Î52 
IR PROMO La Pizzi a AIR init Sir 52.2b 
rr n al na —Gn)/dn- | [ 
1 ic @ni52/(1-Gp) 
t=z| _____ ———_ rr |. D252 
la — Ao) War Voti egia/a dn) | °] 
Collettore comune: 
en Ayig 
ila RR RIRARSL: CURA OO 52.3 
di la —Ly)Wat fila -0,9X1-an)îk | ls. 
Watd + Ward isnigi 
zl ———_— _ulthnl 52.35 
rat “cs na Sa [ 





3 1 ie —iz2/(1-Gn) 
UA la - Am) War |loti —ig./(1 22 [52.3c] 


Nelle equazioni contrassegnate con le lettere d e c, gli indici 1 e 2 si 
riferiscono ai valori delle correnti immediatamente prima e imme- 
diatamente dopo, rispettivamente, dell'istante in cui si applica al 
terminale di comando l’impulso a gradino di azzeramento. Si deve 
richiamare l’attenzione sul fatto che queste equazioni sono basate 
sull’ipotesi che la capacità del collettore non influenzi significativa- 
mente i tempi di salita e di discesa e cioè che 


RiCdm<&1. [52.4] 


338 Risposta ai transitori e circuiti impulsivi 


Se questa condizione non è verificata, l’effetto della capacità del 
collettore sarà un aumento dei tempi di commutazione. Inoltre, nel 
calcolo del tempo d’immagazzinamento, si è ammesso che la densità 
dei portatori nella regione di base del transistore abbia raggiunto 
una condizione di equilibrio. Perché questa ipotesi sia vera, la du- 
rata dell'impulso deve essere almeno uguale alla vita media dei por- 
tatori di minoranza nella base. Poiché questa è dello stesso ordine di 
grandezza della costante di tempo associata con la frequenza di ta- 
glio di a., la condizione di equilibrio richiede che 


ta>1/(1-an)Wan [52.5] 


dove ta è la durata dell’impulso di comando. 

Esempio. Si voglia calcolare la risposta ai transitori, per segnali 
grandi, dell’amplificatore con emettitore comune illustrato nella fi- 
gura 52.2. Il transistore abbia i seguenti parametri: Wan = 10” rad/s, 





(a) 


ig 


(b) 
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Fig. 52.2. Risposta transitoria di un circuito di commutazione con emettitore 
comune. 





Paragrafo 52 339 


Wars = 10% rad/s, an=0,98, a =0,70. Inoltre, quando il transistore 
è saturo la corrente di collettore sia 


ic = Voc/Ri= 10 mA. 


Il comando di base ig; sia 3 mA e, al termine dell'impulso, la 
corrente inversa di polarizzazione di base, dovuta a V,, sia i = 
=V,/R,= -0,5 mA. Dall’equazione [52.24], il tempo di salita del- 
l'amplificatore è 


t,=[1/(1—0,98)(107)]In{3/[3—0,9(1—0,98)10/(0,98)]}=0,32 ps. 
Dall’equazione [52.25] il tempo d’immagazzinamento è 
t,=[(1,0+0,1)(107)/(107) (106) (1—-0,686)] x 
X In { 3,5/[(10)(0,02/0,98)+0,5]}= 5,62 ys. 
Dall’equazione [52.2c], infine, il tempo di discesa è 
t,=[1/(1—-0,98)(107)]In{[10+(49)(0,5)]/[1+(49)(0,5)]}=1,5 us. 


Come si vede, tanto più forte è il comando di base, tanto più breve 
è il tempo di salita, però, a causa della maggior densità di portatori 
iniettati nel caso di un forte comando di base, gli effetti d’immagaz- 
zinamento sono più pronunciati e il tempo di azzeramento diventa 
lungo. Nell'esempio dato, quindi, se si riducesse la corrente di co- 
mando a ixx=1mA e se il comando di azzeramento aumentasse a 
igg= —1mA, i tempi di salita, immagazzinamento, discesa diverreb- 
bero t,= 1,0 us, t,=1,75 ps e t,=0,8 ps. 


53. CIRCUITI LOGICI E CIRCUITI PORTA 


Un esempio di interruttore a transistori è illustrato nella figura 
52.2. Il transistore è comandato fino alla saturazione dal segnale d’in- 
gresso e riportato poi all’interdizione, al termine del segnale, dal- 
l'alimentatore di polarizzazione inversa V,. Le figure 52.2(b) e (c) 
mostrano le forme d’onda della corrente d’ingresso e d’uscita. Lo 
stato del transistore è quindi determinato dalla presenza e dalla du- 
rata del segnale d’ingresso e il funzionamento è simile a quello di 
un semplice relè. 

Un circuito di commutazione a transistori, che può essere usato 
per deviare i segnali provenienti da un terminale d’ingresso comune 
a uno solo di due terminali d’uscita, è illustrato nella figura 53.1. Il 
segnale d’ingresso è applicato al terminale A e può essere avviato 
all’uscita di collettore dell’uno o dell’altro transistore 7; (termi- 
nale B) o 7; (terminale D) a seconda della polarità di un segnale di 
consenso applicato a G. Quindi se si applica a G una tensione posi- 
tiva, il transistore 7; è polarizzato all’interdizione e un impulso po- 
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sitivo applicato ad A genera un segnale d’uscita soltanto in D. Se 
invece si applica una tensione negativa a G, l'impulso d’ingresso fa 
condurre 7; e quindi il segnale d’uscita appare in B ma non in D, 
poiché il potenziale negativo in G polarizza in senso inverso l’emet- 
titore di 7, ma polarizza direttamente l’emettitore di T;. Appena 
T; conduce, il transistore 7, è mantenuto nello stato d’interdizione 





Fig. 53.1. Porta bidirezionale a transistori. 


dal potenziale negativo di consenso in G. Analogamente, quando 7) 
conduce, il transistore 7, è mantenuto in interdizione dal poten- 
ziale positivo in G. Quindi si può comandare l’uno o l’altro dei 
transistori dall’interdizione alla saturazione, senza la possibilità di 
perdere l’azione di smistamento e si può trarre il massimo vantaggio 
dalle caratteristiche di interruttore quasi ideale del transistore. 

Accoppiando direttamente molti stadi di commutazione a transi- 
store, si possono costruire porte a molti terminali per reti logiche. 
Le funzioni fondamentali richieste alle reti logiche usate in dispo- 
sitivi di tipo numerico possono essere divise in operazioni “0”, “e”, 
“inibizione””. Una porta “o” a 7» terminali dà segnale d’uscita 
quando almeno uno degli n terminali d’ingresso è eccitato. Una 
porta “e” a 7 terminali, invece, dà segnale d’uscita quando tutti gli 
n ingressi sono eccitati. Un circuito d’“inibizione” è una porta “o” 
oppure “e” con un terminale d’ingresso aggiuntivo che, se eccitato, 
impedisce che si abbia segnale d’uscita anche se sono stati eccitati 
opportunamente i terminali d’ingresso. 

Si possono costruire porte logiche con soli elementi passivi, come i 
diodi, ma sono allora necessari amplificatori che compensino le per- 
dite di energia nei circuiti logici. I circuiti logici a transistori 
combinano le proprietà di commutazione e amplificatrici dei transi- 
stori e quindi eliminano la necessità di ulteriori stadi amplificatori. 
Una porta “e” a transistori, con connessione serie, è illustrata nella 
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figura 53.2. I transistori T; e 7; sono polarizzati all’interdizione dal 
potenziale negativo V,. Quando si applicano contemporaneamente 
impulsi positivi ai terminali A e B, ambedue i transistori sono por- 
tati in saturazione e il potenziale d’uscita al terminale C cade a un 
valore prossimo a zero. Invece impulsi applicati separatamente ad A 0 





Fig. 53.2. Porta “e” con connessione serie. 


B non hanno effetto sul potenziale d’uscita in C, perché uno dei 
transistori rimane interdetto. Se si inverte la polarità dell’alimenta- 
tore V,, cosi che alla base dei transistori venga applicata una pola- 
rizzazione positiva, il circuito serie della figura 53.2 diventa una 
porta “o”. In questa connessione, i transistori sono mantenuti in sa- 
turazione da V,, ma impulsi negativi applicati all’uno o all’altro dei 
terminali A o B interdiranno uno dei transistori e quindi provoche- 
ranno la salita del potenziale in C da un valore prossimo a zero fino 





Fig. 53.3. Porta “o” con connessione parallelo. 
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a un valore quasi uguale al potenziale della batteria di alimenta- 
zione Voc. 

Una porta “o” a transistori di tipo parallelo è illustrata nella fi- 
gura 53.3. I transistori 7, e 7. sono mantenuti nello stato di inter- 
dizione dalla tensione negativa V;. Un impulso positivo applicato al 
terminale A oppure a B porta 7; o 7) in saturazione e quindi pro- 
voca la caduta del potenziale del terminale C a un valore prossimo 





Fig. 53.4. Porta d’inibizione. 


a zero. Se si inverte la polarità dell’alimentatore il circuito diviene 
una porta “e”. In queste condizioni ambedue i transistori sono po- 
larizzati in saturazione da V, e quindi soltanto quando si applichino 
impulsi negativi contemporaneamente ai terminali A e B, in modo 
da portare 7; e 7) all’interdizione, il potenziale del punto C sale da 
un valore prossimo a zero a un valore approssimativamente uguale 
a Voc. 

La figura 53.4 illustra una porta d’“inibizione” di tipo serie. Se il 
terminale B non è eccitato, l’alimentazione negativa V, di polariz- 
zazione mantiene 7; interdetto e quindi il potenziale di collettore di 
T; è approssimativamente uguale al potenziale positivo V3. Il po- 
tenziale di base di 7) è allora abbastanza positivo da portare 7 in 
saturazione. In questa condizione, un impulso positivo applicato al 
terminale A porta 7; in saturazione e quindi la tensione d’uscita del 
punto C cade da un valore quasi uguale a Vee a un valore prossimo 
a zero. Quindi, finché non è eccitato il terminale B, il potenziale di C 
risponde agli impulsi applicati in A. Se però si applica un segnale posi- 
tivo a B, il transistore 7; è portato in saturazione e il potenziale 
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della base di. 7 scende a un valore negativo a causa dell’alimentatore 
V, di polarizzazione. Il transistore 7, è quindi portato all’interdi- 
zione, e impulsi positivi applicati in A non sono più in grado di 
cambiare il potenziale del terminale C d’uscita. Per conseguenza se- 
gnali positivi applicati in B interdicono l’effetto degli impulsi in A. 


Circuiti di taglio 

Gli effetti di immagazzinamento, che si incontrano durante la sa- 
turazione, limitano seriamente la massima frequenza di ripetizione a 
cui i circuiti di commutazione o porte possono essere comandati. Un 
metodo per prevenire la saturazione consiste nell’uso di un circuito 


di taglio a diodo, del tipo illustrato nella figura 53.5(a). Quando il 
potenziale di collettore vor cade a un valore uguale al potenziale di ta- 





(a) 


ic 






Pendenza = resistenza diretta di Dy 


Vy Vee Vee 


Fig. 53.5. Taglio sul collettore per prevenire effetti di saturazione. (a) Cir- 
cuito di taglio per prevenire la saturazione; (5) rappresentazione dell'effetto 
di taglio (linee tratteggiate). 
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glio Vy, il diodo Dy comincia a condurre e quindi la tensione di col- 
lettore del transistore non può scendere al disotto del valore Vy. Una 
linea di carico tratteggiata, può rappresentare (cfr. fig. 53.52), l’azione 
di taglio. La corrente attraverso il resistore di carico R; è limitata 
al valore 

im (Pane [53.1] 


dove l’indice M indica il massimo valore della corrente. D'altra 
parte però, la corrente di collettore del transistore è limitata solo 
dalla corrente di comando ix cioè 


icu = dedpm. [53.2] 


La corrente del diodo di taglio è quindi la differenza tra la corrente 
di collettore e la corrente di carico. Quando la corrente di comando 
is diventa nulla, continua a passare corrente nel carico, finché la 





Fig. 53.6. Circuito di taglio a bassa dissipazione e alta velocità. 


corrente di collettore è scesa fino a un valore esattamente uguale alla 
corrente di carico data dall’equazione [53.1]. Quindi si può avere 
un allungamento dell'impulso anche quando il taglio impedisce al 
transistore di giungere alla saturazione. 

Per mantenere l’efficienza di commutazione più alta possibile, 
quando il transistore è in piena conduzione, la tensione di taglio Vy 
dovrebbe essere la più bassa possibile, cioè vicina alla tensione di sa- 
turazione del transistore quanto è praticamente ammissibile. Poiché 
in pratica è difficile ottenere tensioni di taglio inferiori a un volt, è 
stato sviluppato‘ un metodo diverso che utilizza la bassa caduta di 
tensione ai capi di un diodo in conduzione. Questo circuito di taglio 
a bassa dissipazione è illustrato nella figura 53.6. Una condizione 
perché il circuito funzioni è che il diodo Dy abbia una caduta di 
tensione diretta maggiore di quella del diodo di reazione Ds. In 
pratica è possibile soddisfare questa condizione usando un diodo al 
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silicio per Dy e al germanio per Ds. Il potenziale di taglio del col- 
lettore è 


Vee = Use + Vin — Vis [53.3] 


dove vsr è la caduta di tensione emettitore-base del transistore in 
conduzione, vw è la caduta di tensione diretta del diodo Dy e vs è 
la caduta di tensione diretta del diodo Ds. La corrente massima nel 
carico è quindi limitata a 


im = [V-(vse+vn—-v;s)]/R. [53.4] 


In pratica il transistore può avere un taglio posto a pochi decimi di 
volt dal suo valore di saturazione, e quindi la dissipazione interna 
del transistore in piena conduzione è soltanto leggermente maggiore 
di quella che sarebbe se il transistore fosse saturo. 

Un'altra proprietà importante del circuito di taglio illustrato nella 
figura 53.6 è l’effetto di reazione negativa del diodo di reazione Ds 
dopo che si è avuta l’azione di taglio. Prima che questa si verifichi, 
la corrente di base del transistore è uguale alla corrente di comando 
in poiché il diodo Ds non conduce. La corrente di carico, che è 
uguale alla corrente di collettore, è data da ‘ 


i =adp [53.5] 


e quindi è sottoposta a un comando “forte” (in virtà del guadagno 
di corrente per emettitore comune contenuto nell’eq. [53.5]),: fino 
a che raggiunge il valore limite dato dall’equazione [53.4]. Quando 
il taglio è avvenuto, Ds conduce e la corrente di comando di base 
nel transistore è inferiore a în perché si è aperta una via tra collet- 
tore e base attraverso Ds. Avvenuto il taglio, perciò 


iz=in—(ict_ir). [53.6] 
Poiché il transistore è ancora attivo 
io = Qin. [53.7] 


Se si sostituisce l'equazione [53.6] nella [53.7] e si risolve rispetto 
alla derivata di îc rispetto alla corrente di comando ip si ottiene 


dic/dip = a./(1+a,)=@. [53.8] 


Quindi, immediatamente dopo il taglio, il rapporto tra corrente di 
collettore e di comando cade da a, a @». L'azione di reazione nega- 
tiva del circuito di taglio minimizza l’effetto del comando in eccesso 
dopo che l’azione di taglio è entrata in funzione, permettendo quindi 
una rapida risposta della corrente di carico nel processo di attiva- 
zione, mentre minimizza l’effetto di “allungamento” dell’impulso 
durante la fase di spegnimento. 
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54. CIRCUITI IMPULSIVI BISTABILI 


In molte applicazioni occorrono circuiti bistabili nei quali l’ele- 
mento di commutazione è portato in uno dei suoi due possibili stati 
da un impulso di sgancio, e vi resta anche quando quest’ultimo è 
cessato. Un esempio è il ben noto flip-flop bistabile di Eccles-Jordan 
che è un circuito con reazione positiva avente due stati stabili. Anzi- 
ché far ricorso ad una reazione positiva esterna, si può anche far 
uso di elementi attivi con rigenerazione interna, come i diodi a 
doppia base. Nell’uno e nell’altro caso, le caratteristiche salienti 
dei circuiti bistabili sono le seguenti. 

a) Essi hanno due stati operativi stabili. 

b) L’azione rigenerativa commuta il circuito dall’uno all’altro stato, 
ed è essenzialmente indipendente dall’ampiezza dell’impulso di sgan- 
cio (purché questa sia superiore ad una soglia critica), salvo nei casi 
di cicli operativi molto brevi. 

c) Il circuito resta in uno stato stabile per un tempo indefinitiva- 
mente lungo, se non si applicano nuovi impulsi di sgancio; lo stato 
è determinato dall’ultimo impulso applicato. 

Quest'ultima è una proprietà di tipo “memoria” ed è comune a 
tutti i dispositivi e circuiti bistabili. 

Flip-flop di Eccles-Jordan 


La figura 54.1 mostra un multivibratore bistabile a transistori, che 
impiega l'accoppiamento ad emettitore comune ed è analogo al ben 


V 





Fig. 54.1. Flip-flop bistabile a transistori. 
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noto circuito a tubi elettronici accoppiati sul catodo. Le commuta- 
zioni del circuito si possono ottenere applicando i segnali di sgancio 
o al morsetto H o ai morsetti F e G. I resistori d’accoppiamento 
Rx; e Rx, provvedono alle polarizzazioni continue dei transistori, 
mentre i condensatori d’accoppiamento Cx; e Cx, servono per cor- 
tocircuitare i resistori d’accoppiamento durante i transitori di com- 
mutazione. Il resistore d’accoppiamento di emettitore R, serve a 
fornire l’azione di commutazione al transistore, che passa da con- 
duzione a interdizione, ma il condensatore C, cortocircuita R, du- 
rante il transitorio per garantire il massimo guadagno del transistore 
durante il processo rigenerativo. 

È comodo analizzare il circuito della figura 54.1 come un bipolo 
con caratteristica di resistenza negativa, bipolo che si può ottenere 
interrompendo il circuito in un punto qualsiasi ed esaminandolo ai 
due terminali dell’interruzione.‘” Nella figura 54.2 è appunto indi- 
cato questo processo: il circuito è stato interrotto fra l’impedenza 
d’emettitore comune Z, e l’emettitore del primo transistore. Se si 
invia la corrente ix; nell’emettitore di T; e si misura la tensione Vr 
che ne risulta fra i due terminali, si trova una curva statica della 
forma indicata nella figura 54.3. Essa presenta cioè quattro regioni. 





Fig. 54.2. Circuito bistabile, predisposto per l’analisi del progetto. 


348 Risposta ai transitori e circuiti impulsivi 


Se, per esempio, T; e 7. sono transistori p-n-p e ir; è negativa, Ti 
è interdetto e la resistenza fra i morsetti E e H della figura 54.2 è 
molto alta. Aumentando la corrente nell’emettitore di Ti; si rag- 
giunge un punto di massimo P (fig. 54.3), quando 7) passa in con- 
duzione. S'incontra poi una regione di resistenza negativa, che cor- 
risponde ad avere sia T, sia 7. in conduzione. Si raggiunge il 
minimo Q quando 7) sta per essere interdetto, con 7; ancora attivo. 
Aumentando ancora la corrente d’emettitore in T;, si perviene al 
punto S ove 7; si satura, e quindi cambia nuovamente la resistenza 
fra i morsetti E e ;}H. 


Ver 


II 





T', interdetto 


Fig. 54.3. Caratteristica statica con resistenza negativa. 


I punti P, Q e S possono essere facilmente trovati per il circuito 
della figura 54.2, ammettendo che T; e 7) siano generatori ideali di 
corrente e che il guadagno di corrente (in continua) dei transistori 
sia costante in tutta la zona di conduzione. Con queste semplifi- 
cazioni le coordinate di P, Q e S, per un circuito simmetrico sono le 
seguenti: 


Punto di massimo: \ 


vp=e —KV[aKX(1- yw)-vy]. [54.1b] 
Punto di minimo: 

ia = —(V/R){K/(1+4KX)] [54.2a] 

Ve = 


KV[aKX/(1+@KX)-w]. [54.26] 


Punto di saturazione: 
is=—-(Y-K)V/aXYR, [54.32] 
vs= KV[1-(Y-K)/(@KXY)-w]. [54.36] 
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| Nelle equazioni da [54.1] a [54.3] K, X, Y e y sono cosi definite: 


K = R,/(R.+tRx+R)) [54.4a] 
X=Ri/R, [54.45] 
Y=(R,+R:)/(Rx+R,+R)) [54.4c] 
w=|vse/KV]|, [54.4d] 


essendo vsr la caduta di tensione interna fra base ed emettitore nel 
transistore in conduzione. 

Se ora si cortocircuitano i morsetti E e H della figura 54.2 per ri- 
pristinare il circuito della figura 54.1, la linea di carico da associare 
alla caratteristica trovata è l’asse ig;. I punti di lavoro stabili sono 
dunque I e III, corrispondenti a 7 in conduzione e in interdizione 
rispettivamente. Il punto di lavoro II è instabile poiché cade nella 
regione di resistenza negativa. Dalla figura 54.3 e dall’equazione 
[54.25] si rileva che la tensione del minimo ve deve sempre avere 
lo stesso segno di V (cioè negativo per transistori p-n-p), se il cir- 
cuito deve essere bistabile. Perciò deve essere 


y <@,KX/(1+@,KX). 


Però la tensione di saturazione vs può essere positiva o negativa a 
seconda del segno del termine in parentesi dell’equazione [54.3b]. 
Se si vuol impedire che il transistore in conduzione vada in satura- 
zione in condizioni stazionarie, vs deve avere segno opposto a V 
(cioè positivo per transistori p-n-p). 

Si noti che l’analisi sarebbe stata del tutto identica, per un circuito 
simmetrico, se si fosse interrotto il circuito in corrispondenza al- 
l’emettitore di 7; anziché all’emettitore di 7. Quindi le stesse con- 
clusioni tratte per 7; valgono anche per 7., salvo che il comporta- 
mento è invertito, cioè 7, si trova nel punto di lavoro I quando 71 
è nel punto III e viceversa. 

Tornando alla figura 54.1, quando 7; passa da interdizione a con- 
duzione, il potenziale del punto F si abbassa di una quantità Ave. 
Questo gradino negativo si trasmette alla base di 7 attraverso il 
condensatore d’accoppiamento Cx;. Il transitorio deve essere abba- 
stanza intenso da portare 7. in interdizione. Ora quando 7) era 
interdetto il potenziale di F era, approssimativamente, la tensione V 
della batteria meno la caduta di tensione in R, dovuta alla corrente 
nella rete d’accoppiamento, quindi: 


Ver VI[(Rirt Rx1)/(Rar1 +Ra+Ru)]. [54.5] 
Analogamente il potenziale v8, è 
vs2= KV. [54.6] 


L’equazione [54.6] ammette che la resistenza d’ingresso in continua 
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di 72, quando questo conduce, sia molto più grande di R;;. Quando 
T; conduce, il potenziale di F cade a 


Ver = Ver — AVo - [54.7] 


dove Av; è la variazione di tensione al collettore di T;. Di conse- 
guenza il potenziale della base di 7 scende a 


vs = K(V-Avo). [54.8] 


L'effetto della rete d’accoppiamento sul comportamento transitorio 
del potenziale vs, può essere calcolato partendo dal circuito equi- 
valente della figura 54.4. Se si ammette che vci Avo, dato dall’e- 


Chi 







T, in 
interdizione 


(ve = Ave) » | 


T, in conduzione 


Ru 


Fig. 54.4. Circuito equivalente della rete d’accoppiamento durante il transi- 
torio di commutazione. 


quazione [54.7], sia una funzione a gradino, il potenziale della base 
di 7, è 


525) = [(ve1— Ave)Ro1/(Ro +Ru)]X 


X{(st%x)/s[s+x/K(1+Ru/Rv)]} [54.9] 
dove 
(079 =1/R.G,. 


Con le definizioni seguenti 


B= R»,/(Ry+Rì) 
yY= Bw,/K, 


la variazione di vg, nel tempo è data da 
vp2(t) = BAve[(K/B)(1-e-»)+e-"]-KV. [54.10] 


Il tempo impiegato da vs, per riportarsi a zero è detto tempo di 
ripristino tr e può essere calcolato uguagliando a zero l'equazione 
[54.10]. Si ottiene 


tg=(—K/Bw,)ln{(1-A)/A[(B/K)-1]} [54.11] 
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ove 
A=|Ave/V|. [54.12] 


La figura 54.5 mostra l'andamento nel tempo di vs. durante il 
transitorio di commutazione. 





KV = BAvc ——— — - _cC-_—-_—_ — — _— — —r 


Fig. 54.5. Variazione del potenziale di base durante il transitorio di commu- 
tazione. 


Il rapporto fra l'escursione Ave della tensione di collettore e la 
tensione V della batteria, indicato con A nell'equazione precedente, 
è dato da 

A=ax(KX)(1-KX/U)(1-y) [54.13] 
ove 
U=R;/R,. [54.14] 


Dalla trattazione precedente si possono sviluppare diversi procedi- 
menti di progetto. In un multivibratore simmetrico del tipo della 
figura 54.1 sono incogniti sette parametri, cioè Ri, Ri, Rx, R, V, Ck 
e C,, quindi occorrono sette condizioni per determinarli tutti in 
modo univoco. In generale però, il funzionamento di un circuito 
impone solo tre o quattro condizioni, quindi restano spesso diversi 
gradi di libertà nel progetto. Di seguito viene dato un esempio di 
procedimento di calcolo. 

Prescrizioni del circuito. a) È data la tensione V (è quella della 
batteria che si ha a disposizione). 

b) È data Av (escursione desiderata della tensione di collettore). 

c) È data fw (massima frequenza di ripetizione degli impulsi). 
Inoltre si desidera che il transistore in conduzione non sia saturo in 
condizioni stazionarie, cioè, facendo riferimento alla figura 54.3, 


d) vs>0. 


Si può anche imporre che la corrente /co di dispersione del transi- 
store non influenzi sensibilmente la tensione d’uscita. Per realizzare 
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questa condizione in ogni caso, si può provare che deve essere 
e) ir1m > Ico(U—KX)(1—v) 


ove irim è la massima corrente costante d’emettitore del transistore 
in conduzione. 

Problema. Determinare Ri, R», Rx, Ri, Ca, Cr. 

Procedimento. 1. Si scelga K. Per assicurare il funzionamento bi- 
stabile deve essere: 


(1-A) e A>K»(1/A)(vse/V). 
Lc 


A 


scelga U. Perché il circuito sia realizzabile deve essere: 


ao» U>A/(1-y)(A-K)(1+K- A). 
i calcoli KX: 


KX=U/2-[(U/2?-UA/aw(1-w]". 


a 
DL 


- 
w 
< 


i scelga imm: 
ir1m > leo(U-KX)(1-%). 
5. Si calcoli R;: 
R,= (V/ir1m)(K- |\vse/V |). 
i calcoli Ri: 


DI 
(7), 
x 


R=XR,. 


sg 
L 


i calcoli R: 

R, = UR,. 

8. Si calcoli Rx: 

9. Si calcoli Cx: 

C,=1/[7fuRxK(1+X/U)}. 


10. Si scelga C,. Ciò si ottiene specificando che il tempo di com- 
mutazione è determinato essenzialmente da ww. Inoltre C, deve es- 
sere abbastanza piccolo da consentire che l’effetto degenerativo di 
R, si sviluppi entro il periodo dell’impulso. Quindi:*!9 


(1/futR))>C;> (1/Rid). 


Il calcolo è cosi completo. Si noti che le specificazioni assegnate 
cioè una certa tensione d’uscita di collettore ed un certo tempo di 
ripristino del circuito lasciano al progettista quattro gradi di libertà, 
come risulta nei punti 1, 2, 4 e 10 del procedimento. Però non si è 
consentita assoluta arbitrarietà ai quattro parametri, poiché si sono 
date altre prescrizioni relative all’assenza di saturazione in regime 
stazionario e all'indipendenza da /co. Ulteriori restrizioni sono state 
imposte per rispettare criteri di realizzabilità risultanti dalle appros» 
simazioni del calcolo (eqq. da [54.1] a [54.13]) e per rendere il 
circuito bistabile. 
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Esempio. Si voglia progettare un multivibratore bistabile del tipo 
illustrato nella figura 54.1, tale che Avo=5V, fm=100kHz, e 
V=10V. Si vogliano usare transistori p-m-p aventi le seguenti ca- 
ratteristiche: vgg=0,2 V, Wa = 107 rad/s, ar0=0,98. (Si noti che 
poichè vse è funzione di ir, il particolare valore indicato va consi- 
derato come una “cifra di lavoro”, applicabile con una certa ap- 
prossimazione in un certo intervallo di valori di corrente.) Il circuito 
debba operare in un intervallo di temperatura tale che /co possa 
assumere al massimo il valore di 25 uA. Il procedimento di calcolo 
è il seguente: 

1. Si scelga K. Per avere comportamento bistabile deve essere 
0,5>K>(0,98/0,5)(0,02). Per esempio, si scelga K = 0,15. 

2. Si scelga U. Per la realizzabilità del circuito deve essere: 

50 >» U>(0,5)/(0,98)(0,87)(0,35)(0,65). 
Per esempio, si scelga U = 10. 


3. Si calcoli KX: 
KX=5-(25—5,86)"=0,63. 
4. Si scelga ir1m: 
irim > (25)(10-6) (9,37) (0,87). 


Per esempio, si scelga igim = 2 MA. 
5. Si calcoli R;: 
R, = (10/2) (0,15—0,02)(1000) = 650 £. 
6. Si calcoli Ri: 
Ri = (0,63/0,15) (650) = 2,73 kQ. 


7. Si calcoli Ry: 
R, = (10)(650) = 6,5 kQ. 
8. Si calcoli Rx: 


R=[(10/0,15)-10—4,2](650)=34,1 kQ. 
9. Si calcoli Cy: 


RA (10-5) (10-3) 
" (3,14) (34,1) (0,15) (1,42) 


10. Si scelga C;: 


= 0,00044 uF = 440 pF. 


10-5/(7)(650)>C,»1/(650)(107). 


Per esempio, si scelga C,= 0,001 yF. 
Cosi il progetto è completo, almeno teoricamente. Però è di solito 
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preferibile adottare valori normalizzati per le resistenze, ed i valori 
normali più prossimi a quelli calcolati sono: R,= 6800, Rr=27009,. 
R,= 68002 e R.=330009. È quindi evidente che i parametri K 
e U debbono essere scelti con tolleranze sufficienti da consentire 
variazioni di almeno 20 per cento nei valori finali senza intaccare la 
validità del procedimento di calcolo. 


Multivibratori ad alta efficienza 


In molte applicazioni di circuiti impulsivi, specialmente quando si 
vogliono impiegare batterie portatili, è bene adottare circuiti di effi- 
cienza massima. Il flip-flop convenzionale di figura 54.1 ha rendi- 
mento relativamente basso a causa della notevole dissipazione di po- 
tenza nel resistore R,. Altre difficoltà s'incontrano quando il circuito 
è fortemente caricato, poiché può ridursi l'escursione di collettore 
nel transistore in conduzione. Perciò si usano spesso circuiti tam- 
pone interposti fra il carico e i transistori del multivibratore, allo 
scopo di evitare sovraccarichi, ma dissipando cosi potenza consi- 
derevole nei resistori di collettore R.. 

Definita l'efficienza del multivibratore come il rapporto fra la po- 
tenza trasferita al carico e la totale potenza assorbita dal circuito, si 
può pensare un metodo per aumentarla, consistente nell’eliminare R, 
riportando a terra gli emettitori ed utilizzando un alimentatore se- 
parato per ottenere la tensione d’interdizione per il transistore bloc- 
cato. Tuttavia l’efficienza resta ancora ben al di sotto del 50 per 
cento, a causa della dissipazione in Ri. 

Si può però sostituire il resistore di collettore R; con transistori 
complementari in un circuito simile a quello a ponte descritto nel 
capitolo 4. Uno schema di questo tipo è mostrato in figura 54.6. 

I transistori p-n-p T; e T3 sono accoppiati in croce, nel solito 
modo. I condensatori C, si possono togliere, tuttavia essi aumen- 
tano la sensibilità al pilotaggio del circuito. I transistori 7. e 74, di 
tipo n-p-n, sono collegati come in un normale flip-flop. I due flip- 
flop sono collegati insieme mediante il collegamento diretto dei col- 
lettori. Agli emettitori dei transistori n-p-n è applicata la polarizza- 
zione negativa Ver, mentre a quelli dei transistori p-n-p è applicata 
una polarizzazione positiva. Le tensioni d’interdizione sono appli- 
cate, come polarizzazione, alle basi dei transistori per fornire l’azione 
di blocco esercitata da R, nel circuito originario. 

Gli stati stabili del multivibratore a ponte sono indicati con le no- 
tazioni “SI” e “NO” nella figura 54.6. Le coppie di transistori com- 
plementari T,, 74 e T., 73 passano insieme dall’uno all’altro stato. 
Quindi, quando 7; fornisce corrente ad un carico collegato a Via 
in modo che il potenziale in quel punto sia positivo, T, fornisce 
corrente a un carico collegato a V.;, in modo che il potenziale in 
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questo punto sia negativo. Se si consente ai transistori di andare ità 
saturazione, la tensione ai morsetti V,, e V.. oscilla fra + Ver e 
— Vr. Si può osservare che i resistori di carico sono effettivamente 
collegati ai punti V,, e Vo, e quindi il multivibratore può essere 
pensato come un ponte simmetrico i cui lati sono approssimativa- 
mente interruttori ideali. La corrente nel carico è (ae — 1)iz, essendo 


+ Vas 





+ Ver 


Fig. 54.6. Flip-flop ad alta efficienza. 


ix la corrente di base del transistore in conduzione, e l’efficienza del 
circuito si avvicina ad un valore limite che è @»o: si possono cosi 
ottenere rendimenti del 90 per cento e oltre. 

Nel flip-flop ad alta efficienza della figura 54.6, gli impulsi di sgan- 
cio sono applicati alle basi di T, e 7, ai terminali P; e P,. Il con- 
densatore C;, accoppia le basi di 7, e 7, e C, quelle di T; e T4 
cosicché un impulso applicato alla base di 7, viene anche inviato 
alla base di 77, ed uno applicato a 7; si ritrova in 74. Quindi, nelle 
condizioni di commutazione dette, un impulso positivo applicato a 
P, inverte lo stato del multivibratore (portando 7, al SI e T; 
al NO). 

Tipici valori dei componenti di questo multivibratore sono: V 33 = 
=6,5V, Veg= 5V, Ri=68000, Ro=47000 e C;=C.=0,1 uF. 
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Multivibratori ad accoppiamento diretto 


Nei multivibratori convenzionali del tipo di figura 54.1 i transistori 
vengono commutati mediante un’opportuna suddivisione delle ten- 
sioni di collettore nel divisore composto di R», Rx e Ri. Questi cir- 
cuiti sono progettati in modo che la tensione di collettore del tran- 
sistore interdetto fornisce sufficiente polarizzazione alla base del 
transistore in conduzione da rendere l’emettitore polarizzato in 
senso diretto. Inversamente, la tensione di collettore del transistore 
in conduzione deve essere ridotta alla base del transistore interdetto, 
quanto basta per assicurare che quest’ultimo resti bloccato. 

Se la tensione di saturazione collettore-emettitore di un transistore 
è minore della caduta vsr fra base ed emettitore, è possibile elimi- 
nare il divisore di tensione ed ottenere quindi uno stadio ad accop- 
piamento diretto, come mostrato nella figura 54.7(a). Se T\ è sa- 
turo, la base di 7) è tenuta a un potenziale abbastanza basso da im- 
pedire la conduzione di T,, mentre la corrente in R, è sufficiente 
a tenere 7; in saturazione. Sebbene l’escursione della tensione di 
collettore sia molto piccola, essendo la differenza fra la tensione di 


-V 





(a) 






-V 
T, 
Impulso di Impulso 
trasferimento pg d’azzerame 


Fi (5) 


Fig. 54.7. Circuiti logici a transistori con accoppiamento diretto: (a) flip-flop 
con accoppiamento diretto; (5) circuito d’azzeramento e di trasferimento. 





Paragrafo 54 357 


saturazione collettore-emettitore e v8g, l'escursione della corrente di 
collettore fra interdizione e saturazione può essere assai grande. I 
flip-flop ad accoppiamento diretto consentono notevole economia 
in componenti come resistori e condensatori, e sono alla base di 
circuiti per calcolatori con logica a transistori ad accoppiamento 
diretto (logica detta DCTL*), del tipo descritto nel $ 53. Un esem- 
pio di tali circuiti, che può essere usato per operazioni di azzera- 
mento e di trasferimento nell’unità aritmetica di un calcolatore nu- 
merico, è illustrato nella figura 54.7(b). 

Nel circuito della figura 54.7(2) il flip-flop è portato in uno stato 
iniziale di riferimento applicando un impulso di azzeramento alla 
base di 7). Cosi T; è interdetto e Ty è saturo. I transistori 73 e T4 
costituiscono una porta “e” tale che, quando si alimentano i termi- 
nali A e B, la base di Ty è portata a potenziale di terra, e quindi 
T< è interdetto e 7; passa in conduzione. Se la base di 7, è colle- 
gata direttamente alla base o al collettore di uno dei transistori in 
un flip-flop di comando, per esempio al punto A’ nel circuito della 
figura 54.7(a), lo stato del flip-flop di comando può essere “letto” 
nel flip-flop di trasferimento applicando un impulso al morsetto B. 

Siccome questi circuiti operano su differenze di tensione molto 
piccole, essi debbono essere costruiti con particolari cure. Per esem- 
pio, se le messe a terra non sono perfette, i transitori sulla linea di 
alimentazione possono accidentalmente sganciare il flip-flop. Inoltre 
i transistori devono essere selezionati in modo da essere certi che le 
tensioni di saturazione giacciano entro limiti opportuni, e poichè le 
caratteristiche variano con la temperatura, si dovranno anche porre 
limitazioni alle escursioni termiche. Nonostante tutto questo, però, 
i circuiti ad accoppiamento diretto offrono una tale economia di 
componenti da renderli idonei in grandi sistemi di tipo numerico.!*!® 


Funzionamento veloce dei multivibratori 


Quando la frequenza di ripetizione degli impulsi in un multivibra- 
tore bistabile è superiore alle frequenze di taglio di a. dei transistori, 
si può parlare di funzionamento veloce. In generale, ad alta velocità 
si va incontro a tre problemi: grado di affidamento dello sgancio, 
limiti di risposta in frequenza imposti dai transistori, e limiti di ri- 
sposta in frequenza imposti dalla configurazione del circuito. 

Il primo problema può diventare molto serio nei circuiti composti 
di multivibratori in cascata, come i contatori, ove l’uscita di uno 
stadio serve a comandare lo stadio successivo e dove quindi non si 
dispone di ampiezze di segnali di sgancio illimitate. Fortunatamente 


* [La sigla che corrisponde alla denominazione inglese direct-coupled transi- 
stor logic è diffusa, invariata, anche nella letteratura tecnica italiana.) 
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il problema dello sgancio può essere risolto agevolmente aggiun- 
gendo diodi opportuni, come mostrato nella figura 54.8. I diodi Dq 
e Dx sono inseriti fra i collettori dei transistori e la batteria di ali- 
mentazione V. Quindi il diodo collegato al transistore interdetto 
sarà il primo a condurre quando arriva un impulso negativo di sgan- 
cio in T, mentre il diodo collegato al transistore in conduzione è 





pe. 54.8. Multivibratore bistabile con diodi d’indirizzamento per comando 
veloce. 


interdetto. Un impulso applicato al terminale T è inviato al transi- 
store in interdizione attraverso il diodo in conduzione, ma non può 
apparire al collettore del transistore in conduzione. Oltre ai diodi di 
smistamento Da e De è poi inserito un terzo diodo Dr. Questo con- 
sente al condensatore d’accoppiamento Cr di scaricarsi rapidamente 
al termine dell’impulso negativo di sgancio, e quindi evita l’accumu- 
larsi di una carica eccessiva su Cr, che tenderebbe a ottenebrare il 
potenziale di sgancio. In questo modo la combinazione di diodi della 
figura 54.8 smista gli impulsi di sgancio ai punti giusti del circuito, 
ed evita che essi siano troppo attenuati da un’accumulazione di carica 
nel condensatore d’accoppiamento. 

Il problema dei limiti di frequenza dovuti ai transitori di grandi 
segnali nei transistori può essere risolto evitando la saturazione 
del transistore in conduzione. Le tecniche di taglio descritte a pa- 
gina 343 ($ 53) si possono applicare direttamente ai transistori di 
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un multivibratore. Bisogna però ricordare che, se è pur vero che i 
diodi possono prevenire effetti di immagazzinamento nei transistori, 
tali effetti possono tuttavia manifestarsi nei diodi stessi. Quindi i 
diodi destinati al taglio devono essere selezionati in modo che ab- 
biano tempo di ripristino molto breve dallo stato di conduzione. 
Un metodo per smistare gli impulsi in un multivibratore e con- 
temporaneamente per evitare la saturazione è mostrato nella figura 
54.9. I diodi Zener Dss e Ds sono collegati in serie opposta fra i 





Fig. 54.9. Flip-flop non saturante con diodi Zener. 


collettori di T, e T.. In condizioni stazionarie un transistore con- 
duce fortemente mentre l’altro è in uno stato di bassa conduzione. 
Quindi esiste una tensione fra i collettori, e se questa è sufficiente a 
far condurre (inversamente) i diodi Dgs o Ds, essa resta esatta- 
mente uguale a Vs, tensione di scarica di Dxs o di Dgs'. I diodi 
Zener nei circuiti d’accoppiamento, Dsx, sono costantemente in 
zona di scarica, e quindi mantengono fissa la tensione fra il collet- 
tore di 7; e la base di 7, e la tensione fra il collettore di 7) e la 
base di 7;. In definitiva, i diodi Dgs e Dgs impediscono ai poten- 
ziali di collettore di T; e 7, di scendere a zero, mentre i poten- 
ziali di riferimento fissati dai diodi Dx fissano i punti stabili del 
circuito bistabile. Quando si applica un impulso di sgancio al mor- 
setto 7° nel circuito della figura 54.9, i diodi Ds e Dps' assolvono 
una funzione d’indirizzamento analoga a quella dei diodi di smista- 
mento della figura 54.8. 
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In un circuito bistabile, quando si impedisce la saturazione dei 
transistori, il loro tempo di commutazione può essere calcolato at- 
traverso un circuito equivalente approssimato che considera i tran- 
sistori come generatori di corrente e le reti d’accoppiamento come 
corticircuiti. Il circuito equivalente è illustrato nella figura 54.10. Si 
può dimostrare‘ che la risposta transitoria è determinata dalle due 
seguenti costanti di tempo approssimate: 


Ka Will ia] [54.15] 
t=1/[G./C.—-G:/C.]. [54.16] 





Fig. 54.10. Circuito equivalente approssimato di un flip-flop per il calcolo dei 
tempi di salita e di discesa. 


Di queste, la seconda è associata al decadimento del transitorio, la 
prima alla fase iniziale. Il tempo occorrente perché la parte cre- 
scente del transitorio raggiunga un valore pari a dieci volte un 
valore di riferimento è 2,3/%Wa secondi, se (2G:/C.)«(2a10—1)Wap. 
(Si noti che e?3= 10.) Se si definisce questo tempo di salita come il 
tempo richiesto per passare al valore finale dall’istante corrispon- 
dente a un decimo dell’ampiezza, il solito tempo di salita al 90 per 
cento è 

t09=2,3/Ww. [54.17] 


Quindi un transistore che abbia, per esempio, un Wa di 107 rad/s, 
presenta un tempo di commutazione di 0,23 us in un multivibratore 
non saturante. Naturalmente le condizioni di carico e l'ampiezza 
dell'impulso di sgancio influenzano questo valore. 

L’impulso di sgancio deve portare una carica al transistore inter- 
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detto (o in bassa conduzione) sufficiente a stabilirvi la corrente di 
conduzione prevista. Una stima grossolana di questa carica porta a 


q=icu/ Wa [54.18] 


ove îcm è la massima corrente di regime che passa nel collettore del 
transistore in conduzione. Quindi, se per esempio icw=1mA e 
War = 107 rad/s, la carica di sgancio deve essere 10-!° C. 

Sebbene il tempo di commutazione dei transistori di un multivi- 
bratore sia assai breve, come indica l’equazione [54.17], la massima 
frequenza di ripetizione alla quale si può far funzionare il circuito è 
notevolmente minore della frequenza di taglio di a»: essa dipende 
essenzialmente dagli sfasamenti del circuito rigenerativo. Si può di- 
mostrare, per esempio, che la massima frequenza fondamentale di 
un multivibratore è‘ 


fmax = (fabfae)"", [54.19] 


se si trascura l’effetto della capacità di collettore e il tempo di ri- 
pristino delle reti dell’accoppiamento incrociato. Quindi la massima 
frequenza di un multivibratore è approssimativamente la media geo- 
metrica delle frequenze di taglio di a, e @.. Poiché fae = fan/eo, l'e- 
quazione [54.19] diventa 


Îrass = far/(de0)"?. 


Quindi un transistore con fa» = 10 MHz e a» = 0,98 può avere una 
frequenza fondamentale massima dell'ordine di 1,4 MHz, ovvero 


una frequenza massima degli impulsi di comando, in applicazioni bi- 
stabili, di 2,8 MHz. 


Contatori binari in cascata 


Un qualsiasi circuito bistabile che possa essere sganciato da una 
sorgente d’impulsi unipolari può essere impiegato come contatore 
binario, come è avvenuto per il circuito di Eccles-Jordan, che ha 
avuto ampie applicazioni di conteggio a causa del suo alto grado di 
affidamento e compattezza. Il flip-flop è un contatore per due, o 
contatore binario, poiché richiede due impulsi d’ingresso della stessa 
polarità per generarne uno in uscita, ancora della stessa polarità. 
Quindi, disponendo in cascata 7 stadi di flip-flop si ottiene un con- 
tatore per 2". Non è difficile collegare in cascata più contatori bi- 
nari, soprattutto se si usano diodi di indirizzamento in ogni stadio. 
La figura 54.11 mostra la connessione in cascata di due stadi bista- 
bili, cioè un contatore per quattro. La sola prescrizione cui debbono 
soddisfare queste catene è che l’escursione di collettore in ogni sta- 
dio sia abbastanza ampia da fornire un impulso di sgancio di potenza 
sufficiente allo stadio successivo. 

In molti casi occorre disporre di conteggio non binario. Ad esem- 
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| pio i generatori di sincronizzazione televisivi richiedono contatori 
che dividono l’uscita a 31,5 kHz di un oscillatore di riferimento 
stabilizzato per un fattore 2, per ottenere la frequenza di 15,75 kHz 


i ul Uscita 





Fig. 54.12. (a) Circuito di conteggio per tre. 


necessaria per i circuiti di scansione orizzontale e per un fattore di 
525 (15x7X5) per ottenere i 60 Hz per i circuiti verticali.* Esistono 
contatori per eseguire queste operazioni, ed è chiaro che essi deb- 
bono contare per 2, 3, 5 e 7. 


* [Queste cifre si riferiscono agli apparati televisivi americani.) 
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Per contare per (2"—1) occorrono n contatori binari con un per- 
corso di reazione fra gli stadi d’uscita e d’ingresso. Questo fa avan- 
zare la conta del primo stadio introducendo un impulso in più, per- 
ciò occorrono soltanto (2"—1) impulsi d’ingresso per ottenere un 
impulso in uscita. Per esempio un contatore ternario richiede due 
stadi binari con reazione dal secondo al primo, in modo che ogni 
tre impulsi d’ingresso il circuito ne generi uno d’uscita. La figura 
54.12(a) mostra un contatore ternario. L’impulso di reazione è for- 
nito da un diodo collegato fra il collettore di 7}; e il collettore di 
T;. La connessione del diodo fa sf che, ogni qualvolta il potenziale 
di 73 si abbassa, un segnale negativo viene riportato a T\ e fa avan- 
zare di uno il conteggio. Le forme d’onda nei transistori del circuito 
della figura 54.12(2) sono illustrate nella figura 54.12(5). Da esse si 
vede che il diodo impedisce ogni trasmissione in avanti degli impulsi 
d’ingresso verso il secondo stadio. Infatti il collettore di 7; è sem- 
pre al potenziale massimo positivo ogni volta che il collettore di 7, 
è a potenziale massimo. 

Per ottenere il conteggio per (2"—3), occorrona 7 stadi binari con 
due catene di reazione. La reazione fra l’ultimo stadio e il primo 
serve a far avanzare di uno il conteggio e la reazione fra l’ultimo 
stadio ed il secondo serve per un ulteriore avanzamento di due 
unità. La figura 54.13 mostra un contatore per cinque. Il diodo D; 


Impulsi 
d’ingresso 


Impulsi 
d’uscita 


Fig. 54.12. (5) Forma d’onda ai collettori in un contatore ternario. 
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costituisce un percorso di reazione dal collettore di 7; al collettore 
di 7) e quindi fa procedere il conteggio di uno. Inoltre il diodo D, 
fornisce un percorso di reazione dal collettore di 7; al collettore 
di 7; che fa avanzare il conteggio di due. Quindi per ogni cinque 
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Fig. 54.14. Circuito di conteggio per sette. 
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impulsi d’ingresso si genera un impulso d’uscita. Disponendo in ca- 
scata ad un contatore per cinque uno stadio bistabile si può ottenere 
un contatore decimale. 

Nelle lunghe catene di conteggio il grado di affidamento può mi- 
gliorare usando transistori anziché diodi nei percorsi di reazione, 
come mostrato nella figura 54.14, che illustra un contatore per sette. 
Il transistore 7, ha due scopi: amplifica i segnali di reazione prove- 
nienti dall'ultimo stadio, e impedisce trasmissione in avanti degli 
impulsi lungo la catena di reazione. Questo isolamento fra i punti 
collegati dal percorso di reazione è migliore di quello ottenibile 
con diodi, e quindi il circuito ha funzionamento più sicuro. 


Registri a spostamento 


Nei sistemi numerici occorre spesso convertire un codice d’im- 
pulsi da una rappresentazione serie a una parallelo. I circuiti che 
compiono questa funzione sono detti registri a spostamento. Il se- 
gnale d’ingresso a un registro a spostamento può essere una se- 
quenza d’impulsi che rappresenta un certo codice binario. Il registro 
a spostamento conserva l'informazione binaria in modo che la se- 
quenza d’impulsi possa essere letta in parallelo. Poiché evidente- 


Linea di spostamento 





Linea di azzeramento 


Fig. 54.15. Stadio singolo di registro a spostamento. 
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mente la conversione serie-parallelo richiede intrinsecamente “me- 
moria”, occorre un circuito bistabile per ogni dit d’informazione 
immagazzinato. 

I registri a spostamento consistono di flip-flop in cascata, accop- 
piati in modo che, quando si applica un impulso di spostamento a 
tutti gli stadi contemporaneamente, ogni stadio assume lo stato che 
lo stadio precedente aveva subito prima dell’applicazione dell’im- 
pulso. La figura 54.15 mostra uno stadio di registro a spostamento. 
I transistori T; e 7 sono collegati a multivibratore bistabile secondo 
lo schema descritto alle pagine 346-54. Il resistore di base del secondo 
transistore, R», è collegato ad una linea di azzeramento che consente 
di riportare il multivibratore ad uno stato di riferimento prestabi- 
lito. Gli impulsi di spostamento sono inviati alle basi dei transistori 
attraverso i condensatori C; e i diodi Dj e D;. I due diodi agiscono 
come porte comandate dallo stadio precedente, e si trovano sempre 
in stato di conduzione opposta, cioè D, è interdetto quando D, 
conduce, e viceversa. Quindi l'impulso di spostamento viene indiriz- 
zato all’uno o all’altro transistore a seconda dello stato del multivi- 
bratore precedente. I resistori R; e R; costituiscono divisori di ten- 
sione collegati ai collettori di ogni transistore. Le prese intermedie 
dei divisori, che sono i morsetti 5 e 6 di figura 54.15, sono collegate 
alle porte a diodi dello stadio successivo (terminali 1 e 2) e quindi 
forniscono una polarizzazione alla porta dello stadio successivo. Per- 
tanto le porte dei successivi stadi sono comandate dai potenziali di 
collettore degli stadi precedenti. Lo schema di accoppiamento fra 
stadi è illustrato in figura 54.16. Le alimentazioni V e W° hanno 
polarità opposta, in modo da avere escursioni di collettore fra valori 
positivi (o zero) e negativi che corrispondono agli stati “0” e “1” 
del registro. L’indicazione d’uscita è prelevata dai morsetti di col- 
lettore 3 e 4. 


+V 





Vv Uscita in parallelo 


Fig. 54.16. Circuito di accoppiamento per registro a spostamento. 
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Valori tipici dei componenti di un registro a spostamento, desti- 
nato a funzionare alla frequenza massima di ripetizione (degli im- 
pulsi di spostamento) di 500 kHz, sono i seguenti: 


R,= 1000 ©, Ri=22 ki R;=47 k9, 
R;=4,7 kQ, R,=4,7 k9, î R,=22 ka 
C,= 120 pF, C,= 120 pF, V=+5V, V=-20V. 


Con questi valori l'escursione di collettore va da 0 a —10 V, e oc- 


corrono impulsi di sgancio di almeno 5 V per garantire il corretto 
funzionamento. 


55. CIRCUITI IMPULSIVI MONOSTABILI 


Un circuito rz0nostabile è un circuito rigenerativo che ha un solo 
stato stabile, ma che può essere portato in funzionamento instabile 
mediante applicazione di un segnale d’ingresso. I circuiti monosta- 
bili sono molto usati come amplificatori d’impulsi rigenerativi in 
applicazioni come calcolatori numerici del tipo a impulsi‘ e gene- 
ratori d’impulsi ritardati. 

Verranno descritti due tipi di circuiti monostabili. Il primo è un 
circuito con due transistori, simile allo schema di Eccles-Jordan, in 
cui l’azione rigenerativa è ottenuta con una reazione positiva dal 
transistore d’uscita a quello d’entrata. L’altro tipo impiega un solo 
transistore, è un circuito del tipo dell’oscillatore bloccato e utilizza 
un trasformatore per provvedere alla reazione positiva. Sono possi- 
bili molti altri schemi, in particolare con dispositivi con resistenza 
negativa come transistori p-n-p-n 0 diodi a doppia base." Su que- 
sti si sorvolerà per ragioni di spazio. 


Multivibratori monostabili 


I multivibratori monostabili sono flip-flop che, sganciati da un im- 
pulso d’ingresso, generano un impulso d’uscita di larghezza asse- 
gnata. Questa non dipende dall’impulso d’ingresso, ma è essenzial- 
mente determinata dalla costante di tempo RC del circuito. Tutti i 
multivibratori si possono trasformare in monostabili sbilanciando il 
circuito. Per esempio, il circuito bistabile della figura 54.1 può essere 
reso asimmetrico disponendo un resistore in serie con l’emettitore di 
T,, e si trasforma quindi nel monostabile della figura 55.1(a). La 
resistenza d’emettitore R., sbilancia il circuito in modo che 7; non 
conduca, in condizioni stazionarie. Il valore di R., deve essere ab- 
bastanza grande da avere un solo punto di lavoro stabile: questa 
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condizione è illustrata nella figura 55.1(2), ove si vede la retta cor- 
rispondente a R.; che interseca la caratteristica v£i, ir in un solo 
punto stabile. 

Un impulso positivo applicato al collettore di 7; si trasmette alla 
base del transistore 7, e lo blocca. La riduzione del potenziale del 
collettore di 7, allora, porta T; in conduzione. Il circuito resta in 
questo stato fintantoché il gradino negativo alla base di 7, decade 
attraverso il circuito d’accoppiamento. Poiché la corrente dell’emet- 
titore di 7; decade a un valore inferiore al punto di minimo io, il 
circuito diventa rigenerativo non appena il potenziale della base di 
T; è abbastanza basso da consentire la conduzione di 7) stesso. Al- 
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lora il punto di lavoro del circuito rimbalza allo stato stabile origi- 
nario, dove rimane finché non si applica un nuovo impulso di sgan- 
cio. Il calcolo di un circuito monostabile si conduce press'a poco 
come quello indicato alle pagine 346-54 per i circuiti bistabili. Le 
coordinate del punto di minimo sono date dalle equazioni [54.2a,b]. 
Siccome la retta di pendenza R.; deve intersecare la caratteristica in 
un solo punto stabile, la condizione per funzionamento monostabile è 


|Ra>|vo/iol. [55.1] 
Dalle equazioni [54.24,5], se K>|vse/V], questa condizione diventa 


Ra >|KXR}| 


disuguaglianza che, se soddisfatta, assicura il comportamento mono- 
stabile. 

La durata dell'impulso d’uscita, prelevato al collettore di 7., di- 
pende dal tempo di decadimento del gradino negativo alla base di 
T,, ed è dato approssimativamente dall’equazione [54.11]. Se l’am- 
piezza dell'impulso di sgancio è grande, cioè è dello stesso ordine di 
grandezza dell’escursione del collettore di T;, la durata dell'impulso 
del circuito della figura 55.1(a) diventa sensibilmente influenzata 
dall’impulso di sgancio. Pertanto, se è impossibile evitare che gli 
impulsi di sgancio assumano ampiezze rilevanti, e se si vuole che la 
durata dell'impulso del monostabile sia costante, bisogna introdurre 
un circuito di sfioramento del segnale di comando. 


Nel circuito della figura 55.2 la durata dell’impulso del monosta- 





Sgancio Co 


I 


Fig. 55.2. Circuito (monostabile) a ritardo variabile. 
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bile può essere regolata con un potenziometro. In condizioni sta- 
zionarie, cioè in assenza di impulsi di sgancio, 7. è in conduzione 
e 7; in interdizione. Quando arriva l'impulso negativo di sgancio, 
gli stati dei due transistori s'invertono. Il gradino negativo che cosi 
si genera al collettore di 7; viene trasmesso alla base di 7) e man- 
tiene il secondo transistore in interdizione finché la tensione su Cy 
può decrescere. Quando 7; torna ad essere in conduzione, T\ si 
blocca e il circuito torna alle condizioni iniziali e vi resta, finché 
non arriva un altro impulso di sgancio. Poiché il condensatore Cy 
si scarica su R, e (Ry'+R,), il resistore variabile R, può regolare la 
durata dell’impulso. 

Valori tipici dei parametri del multivibratore monostabile della fi- 
gura 55.2 sono i seguenti: R,;=8,2kO, Ri,=68k90, R,=2,2k9, 
R,=6,8k9, Ry'=100k0, R.=22k9, Cx=0,1 4F, Cx = 1000 pF, 
V=50 V e R, è un potenziometro da 100 kQ. Con questi valori la 
durata dell'impulso può essere regolata da 50 a 200 ys, e l'ampiezza 
dell’impulso al collettore di 7, è 20 V. 


Generatori d’impulsi e amplificatori rigenerativi 


Sebbene qualsiasi circuito monostabile sia intrinsecamente un am- 
plificatore d’impulsi, il circuito che verrà qui descritto è particolare, 
in quanto consiste di un solo transistore con reazione negativa rea- 
lizzata per mezzo di un trasformatore. Il circuito è essenzialmente 
quello di un oscillatore bloccato, ed è illustrato nella figura 55.3. 





V Va = 


Fig. 55.3. Generatore d’impulsi tipo oscillatore bloccato. 


Quando la tensione V, fra emettitore e base ha polarità tale da po- 
larizzare l’emettitore in senso diretto, il circuito è astabile o libera- 
mente oscillante. La funzione del generatore d’impulsi, che fornisce 
il segnale d’ingresso, è semplicemente di sincronizzare la frequenza 
dell’oscillatore con la propria. Quindi il circuito funziona come un 
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amplificatore d’impulsi rigenerativo sincronizzato dal segnale d’in- 
gresso, ma che può funzionare soltanto a frequenze superiori alla 
frequenza naturale del circuito stesso. In definitiva il circuito serve 
come generatore d’impulsi sincronizzato. 

Invertendo la polarità di V,, il circuito diventa monostabile. La 
tensione continua fra emettitore e base tiene infatti l’emettitore in 
condizioni d’interdizione, finché un impulso di sgancio non fa pas- 
sare corrente nell’emettitore in senso diretto. Il circuito presenta al- 
lora un’azione rigenerativa, praticamente indipendente dal segnale 
di sgancio. Quando termina l’azione rigenerativa, se la tensione del- 
l'impulso di sgancio è scesa al di sotto di V, il transistore torna allo 
stato d’interdizione, e vi resta finché non arriva un altro impulso 
di sgancio. 

Negli oscillatori bloccati la forma d’onda degli impulsi dipende 
dal transistore e dal trasformatore. Se si impedisce che il transistore 
si saturi, è possibile ottenere impulsi abbastanza ripidi a frequenza 
di ripetizione relativamente elevata, scegliendo oculatamente il tra- 
sformatore d’impulsi. La saturazione del transistore può essere evi- 
tata, se si opera il taglio al colletto come si è detto alle pp. 343 sgg. 
Inoltre si deve fare attenzione all’eventualità di scarica sul collettore 
dovuta a transitori induttivi nel trasformatore. Per esempio nel cir- 
cuito della figura 55.3, durante il ciclo di rigenerazione, la tensione 
della batteria V, si trasferisce dal collettore del transistore ai mor- 
setti del primario del trasformatore. Alla fine della commutazione 
la piena tensione della batteria V, è localizzata sul primario, e il 
transistore è saturo. Tuttavia l'energia magnetica immagazzinata nel 
nucleo deve tornare a scaricarsi nel circuito. La scarica inverte la 
tensione indotta sull’avvolgimento primario, e la tensione di collet- 
tore sale bruscamente a un valore pari a diverse volte V.. Se allora 
si supera la tensione inversa nominale del transistore, si manifesta la 
scarica alla giunzione di collettore. La scarica di collettore, però, 
non ha di per sé carattere distruttivo, quindi il processo descritto 
può effettivamente essere usato per scaricare l'energia magnetica del 
nucleo, purché si introducano, nel circuito di collettore, opportuni 
dispositivi per limitare la corrente. D'altro canto la scarica di col- 
lettore può essere dannosa nel funzionamento ad alta velocità, e 
deve quindi essere evitata nei circuiti per alta frequenza. 

Un oscillatore bloccato che comprende il taglio al collettore per 
evitare la saturazione del collettore e il taglio al trasformatore per 
evitare la scarica sul collettore è illustrato nella figura 55.4. Il diodo 
D; blocca il collettore al potenziale V, mentre il diodo D, impe- 
disce alla tensione di collettore di superare (V1+V2). In questo 
modo la variazione di tensione sul primario del trasformatore è li- 
mitata a V.. 
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Il circuito di figura 55.4 può essere studiato con approssimazioni li- 
neari.” Ammettendo che la resistenza d’emettitore r. e la conduttanza 
di collettore g. siano trascurabili, e inoltre che sia @»0= 1, si può 
tracciare il circuito approssimato della figura 55.5, valido durante la 
commutazione, cioè durante l'intervallo di tempo occorrente perché 
la tensione dell'impulso salga da zero al suo valore finale, quindi con 





Fig. 55.4. Oscillatore bloccato non saturante. 


i diodi D; e D, interdetti. Il transistore è rappresentato da un gene- 
ratore ideale di corrente i, con in parallelo la capacità di collet- 
tore C., il che equivale ad un generatore di tensione îc/C.s in serie 
con la capacità C.. Il trasformatore è rappresentato da un trasfor- 
matore ideale di rapporto 2:1 e da un’induttanza di dispersione L.. 


Per il circuito della figura 55.5 valgono le seguenti equazioni: 


ig = (1+5/Wa)îc [55.2a] 
ir = Rio [55.25]. 
y—- (ir —io)fv [55.2c] 
ic/Cx5 = (io/Cx5)+Lesio+nv—(ie—io)fv . [55.2d] 
A icl Ge C. La 





pr 


Fig. 55.5. Circuito equivalente approssimato valido durante l’intervallo di 
commutazione. 
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Se l’induttanza di dispersione del trasformatore L. si rapporta al- 
l’induttanza di magnetizzazione Lm mediante la relazione 


L.=(1-R))Ln, [55.3] 


ove R è il fattore di accoppiamento, e si fa uso delle equazioni 
[55.2], si ottiene 


(1-#2)*+[(1-£2)@0,+(2—1)?/gvLm]®+ 
+[Wap(2—1)?/gv/Lm+1/CLm]s—-%0(2—-1)/LnC.=0 [55.4] 


x 


in cui si è posto gv = 1/ry. Si può dimostrare che, per 7>1, una 
delle radici della [55.4] è reale positiva. Ad essa, denominata s,, è 
associato il termine rigenerativo nella soluzione dell'equazione [55.4], 
mentre si può trascurare l’effetto delle altre radici. Il tempo di sa- 
lita al 90 per cento è legato a s, dalla relazione 


to9=2,3/5,. [55.5] 


Risolvendo la [55.4] rispetto a Lm in termini della pulsazione nor- 
malizzata x definita come 


x=5/Way, __ [556] 
si ottiene la seguente relazione fra Ln e n: 
[fate — 


Ù —[(-1)/g0'@0,+1/0#°CJx+(n-1)/C@wa?] (55,7) 
sali (1-R2)x3+(1-— k2)x2 





Si può ricavare un’altra relazione fra gli stessi due parametri esa- 
minando il circuito dell’oscillatore bloccato dal punto di vista del 
tempo di conduzione del transistore, tempo che, in effetti, coincide 
con la durata 7 dell'impulso d’uscita. La figura 55.6 mostra il cir- 
cuito equivalente approssimato valido durante il periodo di condu- 
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Fig. 55.6. Circuito equivalente approssimato valido durante la conduzione. 
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zione. L'intervallo rigenerativo (o di commutazione) termina quando 
il potenziale del collettore è bloccato dalla batteria V, attraverso il 
diodo D,. Appena termina l’azione rigenerativa, l’induttore di ma- 
gnetizzazione Lm è percorso da una corrente trascurabile, e la ten- 
sione ai morsetti dell’avvolgimento primario è V2. Poiché la caduta 
di tensione fra l’emettitore e la base del transistore è approssimati- 
vamente uguale a îg[r:+r»"(1—ax0)], ove il termine entro parentesi 
è la resistenza d’ingresso dello stadio con base comune, la corrente 
d’emettitore è data da: 


ig= —Va/n[r:+rv(1-@o)]. [55.8] 
Però, siccome ig percorre il secondario del trasformatore, la cor- 
rente entrante nel primario è ir/n. La corrente nel diodo D,, nel 
circuito equivalente di figura 55.6, deve essere la differenza fra la 
corrente di collettore e la corrente entrante nel primario del tra- 
sformatore. Quindi ip, all’inizio del periodo di conduzione, è data da: 


ip = are -ig/n=ig(4v—-1/), [55.9] 


mentre ix è fornita dalla [55.8]. La durata 7 dell'impulso è il tempo 
necessario per trasferire la corrente în, data dalla [55.9], all’avvolgi- 
mento primario del trasformatore, avente induttanza equivalente Lm. 
Poiché 

V,=Lmdip/dt, 


con approssimazione lineare si ha 
T=Luip/Va. [55.10] 
Combinando le equazioni [55.8], [55.9] e [55.10] si ottiene 
Lm=2[t.+rs(1-@v0)]}T/(4rn—-1). [55.11] 


In conclusione le equazioni [55.7] e [55.11] consentono di calcolare 
Lm € n, quando si sia specificato il tempo di salita che si vuo] rea- 
lizzare in termini della pulsazione di taglio del transistore e della 
durata voluta dell'impulso. La determinazione di Ln e di n può es- 
sere fatta speditamente con metodo grafico, riportando le curve di 
Lm in funzione di 7 date dalle equazioni [55.7] e [55.11], e rile- 
vando le coordinate del punto d’intersezione. 

Caricando il secondario del trasformatore con un resistore KR il 
fronte di salita dell'impulso si allunga: se la conduttanza (finita) del 
carico è Gi, le equazioni precedenti si modificano come segue: 


go(n-1) (n-1)x? (n-1)? 1 


IRE e x 
pes (80 + Gr)tdan"Ce Wa(gv +G1) (81 +Gr)Wab Gan Ce 


(1-R?)(x°+2?) (55.12) 


T=Ln{(&n—1)/22[r,+ry/(1-)]-Gi/}. [55.13] 
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In un caso tipico, con coefficiente d’accoppiamento che va da 0,95 
a 0,98, e con i seguenti valori dei parametri: ©%a = 107 rad/s, ry/ = 
= 200 9, C.=10pF,L2=1mH,n=7,R;= 5009, ,=309, i tempi 
di salita ottenuti, per impulsi di durata compresa fra 2 e 5 us, sono 
compresi fra 0,1 e 0,2 ys. 


56. CIRCUITI DI COMANDO CON NUCLEI MAGNETICI 


Lo sviluppo di materiali magnetici e dielettrici con ciclo rettango- 
lare ha dato luogo a un gran numero di applicazioni di essi ai cir- 
cuiti impulsivi. Ove i componenti a ciclo rettangolare e i transistori 
possono essere impiegati indifferentemente dal punto di vista circui- 
tale, i primi vengono preferiti, poiché presentano alcuni vantaggi 





Fig. 56.1. Circuito a transistore con nucleo magnetico. 


rispetto ai secondi. Per esempio un nucleo magnetico usato come 
elemento bistabile di memoria non richiede alcuna potenza per per- 
manere nell’uno o nell’altro stato stabile. Inoltre il nucleo magnetico 
può funzionare a temperatura più alta del transistore, ha più alto 
grado di affidamento ed è meno costoso. 

Sebbene sia al di fuori dello scopo di questo lavoro dare una de- 
scrizione dettagliata degli elementi magnetici e ferroelettrici, è op- 
portuno segnalare quali problemi si incontrano quando si impie- 
ghino, in un circuito impulsivo, sia transistori che nuclei magnetici. 
Un esempio tipico è un transistore usato come dispositivo amplifi- 
catore per il pilotaggio di un nucleo magnetico, come mostrato 
nella figura 56.1. Il transistore si comporta come un interruttore 
comandato dall’impulso d’ingresso v,. Nella figura 56.2 si vede il 
percorso descritto dal punto di lavoro del transistore nel piano V / 
del collettore e quello del nucleo nel piano B H. Prima di applicare 
l'impulso di comando, il punto di lavoro del transistore è approssi- 
mativamente (/ceo, V), corrispondente al punto A nella figura 56,2. 
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Il nucleo è tenuto alla saturazione negativa (punto A) dalla polariz- 
zazione continua di azzeramento. Quando si applica l'impulso di 
comando, il punto di lavoro del collettore segue il percorso AB 
finché non si raggiunge la forza coercitiva H. del nucleo. In questo 
intervallo di tempo il carico presentato al transistore è un corto cir- 





Fig. 56.2. Escursioni del punto di lavoro nel transistore e nel nucleo ma- 
gnetico. 


cuito. Quando, nel primario del trasformatore, si raggiunge la forza 
magnetomotrice coercitiva nasce una forza controelettromotrice, e 
il punto di lavoro del collettore si sposta sul percorso BC, mentre 
nel nucleo il flusso passa da saturazione negativa —D, a saturazione 
positiva +®,n, e il transistore vede un’impedenza molto elevata. 
Quando il nucleo raggiunge la saturazione positiva, l’impedenza di 
carico del collettore cade bruscamente ad un valore prossimo a zero, 
‘e il punto di lavoro segue il percorso CDE. In questa fase la cor- 
rente di collettore è limitata solo dall’impedenza d’uscita del gene- 
ratore d’impulsi di comando. Poi il punto di lavoro del collettore 
resta fisso in E per tutta la durata dell’impulso di comando (si noti 
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che il punto E corrisponde alla massima dissipazione di collettore). 
Al termine dell’impulso di comando il collettore torna al punto di 
partenza lungo il percorso EA, mentre il nucleo è riportato allo 
stato iniziale lungo il percorso EFA (nel piano B H) dalla polariz- 
zazione di azzeramento. 

Nella figura 56.3 sono rappresentate le forme d’onda della corrente 


di collettore e della tensione secondaria del nucleo. Il tempo occor- 





Fig. 56.3. Forme d’onda della corrente di collettore e della tensione se- 
condaria. 


rente per percorrere il tratto A-B è indicato con t;, ed è determi- 
nato essenzialmente dal tempo di salita del transistore. La corrente è 
quella corrispondente alla forza coercitiva nell'intervallo di tempo 
t,, praticamente uguale alla durata dell'impulso d’uscita. Il tempo t, 
è determinato dalle proprietà magnetiche del nucleo ed è calcolabile 
con la relazione approssimata 


t,=2N;Dn/V, [56.1] 


in cui #, è espresso in secondi, se Pm è espresso in weber e V in volt. 
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Quando il nucleo si satura continua a passare corrente nel transistore 
per tutta la durata dell’impulso di comando, cioè per tutto l’inter- 
vallo di tempo indicato con #4 nella figura 56.3. È appunto in que- 
sta fase che si ha la massima dissipazione di potenza nel transistore. 
Se il periodo di ripetizione degli impulsi è molto lungo rispetto a #4 
in modo cioè che 


tulty&1, [56.2] 


si può talvolta consentire che la potenza di picco superi largamente 
la dissipazione massima nominale del transistore. La potenza media 
deve tuttavia restare entro i limiti nominali, ed è appunto questa 
considerazione a stabilire la frequenza massima di ripetizione per il 
comando del nucleo. Al termine dell’impulso di comando la cor- 
rente di collettore decade a una velocità che dipende dal tempo di 
discesa proprio del transistore, e si riduce a zero in un tempo indi- 
cato con ts nella figura 56.3. 


1. Un amplificatore a transistore è comandato da un generatore di onde 
quadre di tensione avente resistenza interna di 300 Q, e il carico sul transi- 
store è di 2000 Q. I parametri del transistore sono: r,=26 Q, ry/=200 Q, 
ang =0,98, g,=0,2Xx10-8 Q-1, C,=5 pF e è,,=107 rad/s. Calcolare la ri- 
sposta per piccoli segnali della corrente d’uscita quando il transistore è inserito 
con base comune, con emettitore comune, con collettore comune. 


2. Un transistore con emettitore comune è collegato a un alimentatore a 
20 V attraverso un resistore di 1000 9. Il transistore, che è pilotato da un 
impulso di 1 mA di durata 10 ws, ha i seguenti parametri: ©,» =10? rad/s, 
Warb = 106 rad/s, an =0,98, a,3=0,75. a) Calcolare i tempi di salita, d’imma- 
gazzinamento e di discesa della forma d’onda della corrente di collettore. 
b) Se il collettore è bloccato, per mezzo di un diodo ideale e una batteria di 
1,5 V, in modo da evitare la saturazione, vale a dire con la disposizione della 
figura 53.5(2), calcolare l’effetto di allargamento dell'impulso dovuto all’azione 
di taglio. 


3. Per un multivibratore bistabile con alimentatore da 12 V si scelgono 
transistori di silicio. Si desidera una tensione d’uscita di 6 V e una corrente 
d’emettitore massima (stazionaria) di 3 mA. I parametri del transistore che 
interessano sono i seguenti: V3g =0,6 V, ax9= 0,95, © = 10" rad/s. Volendo 
un periodo degli impulsi di 2 us, si calcolino i parametri del circuito per fun- 
zionamento stazionario non saturante. 


4. Si richiede che un contatore per sei funzioni con un alimentatore non 
stabilizzato la cui tensione può variare di +5 V intorno a un valore nominale 
di 15 V. Si dispone di transistori al germanio di tipo legato aventi i parametri: 
gr da 0,05 a 0,15 V, ang da 0,95 a 0,99, war da 1Xx10" a 3x107 rad/s. Si pre- 
vede che il circuito funzioni nel campo di temperatura da —25 a +75°C, e 
Ico Può variare, in seguito a cambiamenti termici, da 0,5 a 200 A. Si desi- 
dera un’escursione della tensione di collettore di almeno 5 V, e una frequenza 
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massima di ripetizione degli impulsi d’ingresso di 50 kHz. Si illustri un cir- 
cuito che soddisfi alle condizioni stabilite. 

5. Un oscillatore bloccato a transistore del tipo della figura 55.4 comprende 
un trasformatore con induttore di magnetizzazione di 1 mH. Si usa un tran- 
sistore con i seguenti parametri: ry=200 Q, re= 26 Q, ayp=0,98. a) Qual è 
la massima durata degli impulsi che l’oscillatore può generare? %) Che rap- 
porto spire occorre nel trasformatore per ottenere questi impulsi? 


6. Un nucleo di ferrite a ciclo rettangolare con un flusso di saturazione di 
3x10-6 Wb e una forza magnetomotrice coercitiva di 1 A/sp è avvolto con 
50 spire ed è pilotato da uno stadio con transistore nell’inserzione con emetti- 
tore comune. La massima potenza dissipabile nel transistore è 150 mW, e il 
transistore è portato in saturazione da un impulso rettangolare di 20 ws di 
durata e di 2 mA di ampiezza applicato alla base. Trascurando le perdite per 
dissipazione durante la saturazione del transistore, si calcoli la massima fre- 
quenza alla quale si può pilotare il nucleo con un transistore avente guadagno 
di corrente con emettitore comune di 20 alimentato a 30 V. (Si ammetta che 
il nucleo sia portato da saturazione negativa a saturazione positiva dal tran- 
sistore, e che sia riportato alle condizioni iniziali con altri mezzi.) 
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Capitolo 11 
SISTEMI 


57. INTRODUZIONE 


Ci si convince sempre di più che la transistorizzazione di un ap- 
parato non si esaurisce nella semplice sostituzione di tubi elettronici 
con transistori, modificando opportunamente gli alimentatori. Per 
sfruttare al massimo i vantaggi delle caratteristiche peculiari dei 
transistori e per minimizzarne gli svantaggi, è infatti necessario af- 
frontare il progetto delle apparecchiature in modo radicalmente 
nuovo, almeno nella maggioranza dei casi. 

I vantaggi derivanti dall’uso dei transistori possono essere suddivisi 
in due classi. Il primo gruppo riguarda il comportamento meccanico 
del dispositivo e dei circuiti ad esso associati, e comprende: piccole 
dimensioni, piccolo peso e resistenza agli urti. Nel secondo gruppo 
si elencano i vantaggi tipicamente elettrici. Oltre all’ovvio risparmio 
di potenza, vi sono diverse operazioni circuitali che possono essere 
eseguite in modo molto semplice se si usano transistori o altri dispo- 
sitivi semiconduttori. Ad esempio, l’uso di transistori negli stadi 
d’uscita degli amplificatori audio rende possibile l'alimentazione di- 
retta della bobina dell’altoparlante, eliminando il trasformatore d’u- 
scita con il suo ingombro, peso e costo. 

Insieme ai vantaggi, bisogna considerare gli aspetti negativi, seb- 
bene si possa prevedere che molte delle attuali limitazioni saranno 
superate nel futuro. Tuttavia il progettista deve affrontare il pro- 
blema della miglior utilizzazione dei dispositivi disponibili sul mer- 
cato. Fra gli svantaggi, che pur diventeranno rapidamente meno 
severi, si annoverano le limitazioni nella risposta in frequenza e nella 
dissipazione, gli stretti intervalli di temperatura ambiente consentiti, 
e il fatto che il transistore preleva potenza dalla sorgente di segnale. 

Molti dei vantaggi e svantaggi ricordati sono legati fra di loro. Ad 


esempio, i vantaggi derivanti dall’uso di transistori negli amplifica- 
tori audio — piccole dimensioni e bassissima corrente — sarebbero 
totalmente annullati se si fosse costretti ad usare due grandi tubi 
elettronici negli stadi finali a causa delle limitazioni di potenza dei 
transistori. Per decidere se sia opportuno usare un transistore in un 
circuito bisogna considerare le relazioni fra quel circuito e tutto il 
resto del sistema al quale esso appartiene. Lo scopo di questo capi- 
tolo è di discutere alcuni “sistemi” più noti e di mostrare come in 
essi si possano vantaggiosamente usare transistori. 


58. RADIORICEVITORI A MODULAZIONE D’AMPIEZZA 


Il ricevitore a modulazione d’ampiezza è stato uno dei primi appa- 
‘ recchi studiati per l'eventuale transistorizzazione.* La scelta fu 
particolarmente felice, perché molti furono i vantaggi conseguiti 
con l’uso dei transistori, soprattutto nel campo delle radio portatili. 
Ma non solo si poté trarre vantaggio da tutte le prestazioni dei tran- 
sistori, ma anche, a causa delle prestazioni relativamente grossolane 
richieste all’apparecchio, nessuna delle limitazioni di essi fu troppo 
seria. 

Sebbene gli schemi a blocchi di un radioricevitore a tubi e di uno 
a transistori siano praticamente gli stessi, le considerazioni per il 
progetto di ogni blocco e per le relazioni con gli altri blocchi sono 
sensibilmente diverse. Prima di discutere gli aspetti del sistema che 
influenzano i singoli stadi nel diagramma a blocchi, è bene esami- 
nare le nuove relazioni fra i vari blocchi. 

Se si parte dal secondo rivelatore, che può essere pensato come il 
centro di un ricevitore supereterodina, si rivelano diversi fattori im- 
portanti. Come ricordato nel capitolo 9, un rivelatore a transistori 
presenta diversi vantaggi rispetto al diodo, fra i quali la rivelazione 
lineare a livelli di potenza più bassi. Tenuto conto che il maggior 
guadagno per stadio si consegue ad audiofrequenza, si conclude che 
in un ricevitore transistorizzato bisogna realizzare la maggior parte 
del guadagno nella sezione audio. Fra l’antenna e il secondo rivela- 
tore è sufficiente avere un guadagno selettivo capace di amplificare 
il più debole segnale che si intende ricevere fino a renderlo d’am- 
piezza tale da poter essere rivelato linearmente. 

Le parti di un radioricevitore sono già state descritte in questo li- 
bro, tuttavia è opportuno, in questo capitolo, esaminare le relazioni 
fra di esse. 


Amplificatori a radiofrequenza 


Gli amplificatori a radiofrequenza si possono suddividere in due 
tipi: quelli sintonizzati induttivamente, e quelli sintonizzati con con- 
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densatore. Dal punto di vista del progetto i due tipi differisconc 
assai più che nell’avere l’uno o l’altro elemento variabile nel circuito 
accordato. La scelta dell'elemento variabile dipende essenzialmente 
dal tipo d’antenna e da considerazioni di spazio, ed implica l’uso di 
circuiti opportuni per ottenere un comportamento soddisfacente. 

Se si intende usare un’antenna di ferrite a nucleo chiuso è preferi- 
bile la sintonizzazione con condensatore. Non si può disporre un 





Fig. 58.1. Circuito tipico per accoppia- Fig. 58.2. Circuito equivalente 
mento di un’antenna a ferrite a nucleo della rete della figura 58.1. 
chiuso. 


transistore direttamente ai morsetti del circuito accordato, analoga- 
mente a quanto si fa nei ricevitori a tubi, per la sua bassa impedenza. 
Per un buon trasferimento di potenza occorre l’adattamento d’im- 
pedenza, che si può ottenere avvolgendo poche spire secondarie 
sull’antenna (ovvero con una presa intermedia nell’avvolgimento), 
come mostrato nella figura 58.1. La selettività richiesta può essere 
ottenuta usando un’antenna di ferrite a nucleo chiuso con alto Q 
a vuoto. Questa soluzione porta al circuito equivalente della figura 
58.2, in cui g: è la conduttanza di perdita equivalente parallelo del 
circuito accordato e gi è la componente reale trasformata (cioè te- 
nuto conto del trasformatore) dell’ammettenza d’ingresso del transi- 
store. Il Q dell’antenna è sensibilmente costante nella banda radio e 
ha valore medio di circa 150 (=). Per conseguenza g:(=1/0wLQ) 
è una funzione decrescente della frequenza, mentre g;' è decrescente. 
Poiché allora g: e gi variano con la frequenza in modo diverso, è 
possibile l'adattamento esatto d’impedenza solo a una frequenza. È 
spesso opportuno fare l’adattamento alla frequenza più alta della 
banda, dove il guadagno del transistore è più piccolo. Tuttavia la 
frequenza alla quale conviene fare l'adattamento dipende da come 
il Q a vuoto varia con la frequenza. 

Ammettendo @; costante e g;' crescente con w, e facendo l’adat- 
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tamento alla frequenza più alta (1620 kHz), si può dimostrare che, 
sebbene la caratteristica di guadagno del circuito della figura 58.1 
sia adeguata, la larghezza di banda varia notevolmente con la fre- 
quenza (aumenta di 10 volte circa andando dall’estremo inferiore a 
quello superiore della banda a radiofrequenza). Se l'adattamento si 
fa all'estremo inferiore della banda (520 kHz) ne risulta una pessima 





TR 
Fig. 58.3. Circuito d’accoppiamento Fig. 58.4. Circuito equivalente del- 
d’antenna modificato. la rete della figura 58.3. 


caratteristica di guadagno (il guadagno cade all’estremo superiore) e 
la variazione della larghezza di banda è ancora peggiore. In casi 
estremi, la larghezza di banda è approssimativamente proporzionale 
a Vas. 

Le variazioni nella larghezza di banda non sono desiderate, in 
primo luogo perché varia la reiezione dell'immagine con la fre- 
quenza di lavoro, poi per questioni di intermodulazione all’estremo 
superiore di frequenza, e infine per i problemi che sorgono se si 
vuole una ragionevole selettività all'estremo superiore della banda, e 
precisamente perché la sintonizzazione all'estremo inferiore diventa 
estremamente difficile, e la larghezza di banda audio troppo stretta.* 

Per superare la difficoltà della larghezza di banda variabile nei ra- 
dioricevitori a transistori è stato studiato il circuito della figura 58.3, 
in cui TR è un autotrasformatore (0 un trasformatore a due avvol- 
gimenti) col primario in serie al circuito accordato. Ne deriva il cir- 
cuito equivalente della figura 58.4. La resistenza equivalente serie 
del circuito accordato è r; (rr=%wL/@ con ® approssimativamente 
indipendente dalla frequenza), mentre 7; è la componente resistiva 
(trasformata) dell’impedenza d’ingresso del trasformatore. Ammet- 
tendo che Q sia indipendente dalla frequenza e che 7 decresca 


* Ciò non si verifica in uguale misura nei ricevitori a tubi ove non esiste il 
problema di trasferimento di potenza e g; è molto piccolo, essendo allora g; 
il fattore che determina la larghezza di banda. 
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con è e sia adattata al circuito accordato all’estremo superiore della 
banda, si può dimostrare che la larghezza di banda varia molto poco 
con la frequenza. In pratica la variazione è meno di 3:1 contro il 
rapporto di oltre 10:1 del circuito convenzionale. 

Se invece si sintonizza induttivamente, la situazione è diversa. In 
primo luogo l'accordo induttivo richiede un’antenna a barra o 
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Fig. 58.5. Sintonizzazione induttiva. 


un’antenna estraibile a filo, a causa della difficoltà pratica di variare. 
l’induttanza di un’antenna di ferrite a circuito chiuso. La sintoniz- 
razione induttiva consente l’uso di un circuito d’accoppiamento 
d’antenna come mostrato nella figura 58.5. Con questo circuito la 
larghezza di banda rimane ancora più costante che nel circuito se- 
rie che sopra si è raccomandato per la sintonizzazione capacitiva. 
Per ottenere una larghezza di banda opportuna, l’induttanza L deve 
essere molto piccola, variabile cioè da 3 a 30 uH nell’intervallo delle 
radiofrequenze. Esistono induttori variabili miniatura con due o tre 
sezioni, composti di ferriti di elevato Q. Rinchiudendo le bobine in 
scatole di ferrite si possono eliminare gli inconvenienti di reazioni 
dovute alla vicinanza delle bobine. 


Oscillatori locali 


Gli oscillatori sono stati ampiamente trattati nel capitolo 8. L’oscil- 
latore locale di un radioricevitore a supereterodina deve soddisfare 
ad alcuni particolarissimi requisiti: 

a) Occorre notevole potenza d’uscita per comandare efficacemente 
il convertitore. Infatti l’oscillatore alimenta un convertitore a tran- 
sistori avente impedenza d’ingresso relativamente bassa, e che dun- 
que rappresenta un carico non indifferente. 

b) L'ampiezza dell’oscillazione deve essere sensibilmente costante 
in tutto il campo da 1 a 2 MHz (ammettendo una frequenza inter- 
media di 455 kHz), per rendere indipendente dalla frequenza del 
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segnale l’uscita del convertitore. (D'altra parte, per compensare l’e- 
ventuale dipendenza del.guadagno del convertitore dell’amplificatore 
dalla frequenza, può essere desiderabile che l'ampiezza dell’oscilla- 
tore vari in modo prefissato.) Sarebbe anche opportuno che l’am- 
piezza dell’oscillazione fosse insensibile a variazioni della tensione 
dell’alimentatore, ma ciò presenta difficoltà di realizzazione notevoli 
e implica costo elevato. È però necessario in pratica che l’oscillatore 
funzioni bene anche al 50 per cento della tensione dell’alimentatore. 
Infine è bene che l’ampiezza sia ragionevolmente stabile con la tem- 
peratura. 

c) La frequenza dell’oscillatore deve essere sensibilmente indipen- 
dente da variazioni della tensione di alimentazione e dalla tempera- 
tura. Una variazione nella tensione di collettore dovuta all’abbassarsi 
della tensione dell’alimentatore produce un cambiamento della ca- 
pacità di collettore, il che può modificare la frequenza dell’oscilla- 
tore. Anche le variazioni termiche possono avere un effetto analogo 
producendo uno spostamento del punto di lavoro. 

I metodi per stabilizzare gli oscillatori sono stati discussi nel capi- 
tolo 8, e le prescrizioni sull'’ampiezza dell’oscillatore locale sono 
trattate nel capitolo 9. Dal punto di vista del sistema si deve deci- 
dere se usare un oscillatore locale e mescolatore combinati insieme, 
oppure un oscillatore locale separato. Combinando le due funzioni 
in un solo transistore si risparmiano spazio, prezzo e, in certa mi- 
sura, assorbimento dalla batteria. Però è preferibile usare due tran- 
sistori separati se si desidera miglior comportamento: infatti è pos- 
sibile scegliere il punto di lavoro del mescolatore in modo da avere 
guadagno di conversione ottimo, e analogamente si dispone di mag- 
gior libertà nel progetto dell’oscillatore locale. 


Mescolatori 


Mescolatori e convertitori sono stati descritti nel capitolo 9. Dal 
punto di vista del sistema la considerazione fondamentale riguarda 
il rumore. Come nei tubi elettronici, anche i mescolatori a transi- 
stori hanno più rumore (da 7 a 10 db in più) degli amplificatori. 
Poiché la maggior parte del rumore è attribuibile al primo stadio è 
opportuno prevedere uno stadio a radiofrequenza prima del mesco- 
latore, se si vuole un ricevitore di alta sensibilità. In questo modo 
si migliora anche la reiezione dell'immagine. Con un progetto accu- 
rato della testa terminale si possono ottenere sensibilità di pochi mi- 
crovolt al metro. 


Amplificatori a frequenza intermedia 


Si è precedentemente sottolineato che i transistori sono dispositivi 
a bassa impedenza, e che i livelli d’impedenza dipendono da diversi 
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fattori. Nella configurazione con emettitore comune a 455 kHz, se 
la corrente di emettitore è di 1 mA circa e la tensione di collettore 
è più di 1 V, la componente resistiva parallelo dell’impedenza d’in- 
gresso è dell'ordine di 500 @ (con limiti di 200 e 2000 Q), e la 
componente resistiva parallelo dell’impedenza d’uscita è circa 5 kQ 
(con limiti 2 e 20 kQ). Sia l’impedenza d’ingresso che quella d’uscita 
hanno componenti reattive notevoli, che vengono di solito disac- 
cordate dai circuiti d’accoppiamento fra stadi. Le impedenze d’in- 
gresso e d’uscita sono entrambe di tipo capacitivo. 

Nel circuito con base comune la componente resistiva dell’impe- 
denza d’ingresso è notevolmente minore (un valore tipico è 50 O) e 
quella dell’impedenza d’uscita più grande (valore tipico: 50 kQ). 
L’impedenza d’ingresso è induttiva, quella d’uscita capacitiva. Di so- 
lito si usano circuiti interstadio per adattamento d’impedenza, allo 
scopo di sfruttare appieno il guadagno disponibile. La configura- 
zione con emettitore comune dà guadagno maggiore fino a diversi 
megahertz, ed è oggi molto usata. 

I fattori più importanti che definiscono il comportamento di un 
amplificatore a frequenza intermedia sono la selettività e il guada- 
gno. Per la selettività, le caratteristiche necessarie per un comune 
radioricevitore possono essere ottenute con tecniche ordinarie. Per 
apparati con prescrizioni più severe occorrono altri accorgimenti, 
discussi nel $ 59 (pp. 399-402). 

Il massimo guadagno ottenibile da uno stadio amplificatore a tran- 
sistori per un assegnato grado di stabilità è determinato dal transi- 
store stesso e quindi non può essere aumentato con accorgimenti 
esterni. Per sfruttare al massimo il guadagno di uno stadio a fre- 
quenza intermedia è necessario trasferire quasi integralmente la sua 
potenza d’uscita all'ingresso dello stadio seguente; ciò significa che 
solo una piccola frazione della potenza può essere perduta nella rete 
d’accoppiamento interstadio. Per ottenere questo il Q a vuoto del 
circuito d’accoppiamento (Qo) deve essere molto ridotto dall’impe- 
denza d’uscita del primo stadio e da quella d’ingresso del secondo. 
Nel capitolo 6 si è visto che, per reti d’accoppiamento interstadio 
composte di un circuito a un solo accordo con un qualche tipo 
d’adattamento d’impedenza, il massimo rendimento di trasferimento 
ottenibile )max è esprimibile in funzione della larghezza di banda a 
3 db richiesta By” e di Q, come segue 


Nmax = (1-1/B1Q06)?. [58.1] 
Quindi il ® richiesto, assegnati 7 e B;', è 
Qo=1/B/(1-V7). [58.2] 


Questa equazione mostra che, anche per Q effettivi modesti, il Q 


a vuoto deve essere molto alto. Se, per esempio, è 7 = 0,64 (corrispon- 
dente ad una perdita di 2 db) e B,' = 0,03 (larghezza di banda a 3 db di 

13,6 kHz a 455 kHz), deve essere Q0 = 170. Per i circuiti a doppio 
accordo è stata ricavata, nel capitolo 6, un’espressione simile ma un 
po’ più complicata. Sono auspicabili valori di Qo superiori a 150 o, 
se possibile, a 200. Questi valori devono essere ottenuti con bobine 
miniatura, e quindi bisogna usare ferriti di alta qualità. 

Si possono usare molti tipi di reti d’accoppiamento. Siccome il 
guadagno dei transistori è minore di quello dei tubi elettronici, a 
parità di prestazioni occorrono più transistori che tubi. Quindi si 
possono usare circuiti con un solo accordo come reti d’accoppia- 
mento interstadio senza pregiudizio per la selettività. 

Calcolando gli elementi dei circuiti d’accoppiamento si osserva che, 
per ottenere buon funzionamento, occorre avere alti valori di Qo 
con valori di L molto piccoli (20 uH o anche meno), cosa difficile 
e quindi costosa a realizzarsi. Siccome però è facile ottenere Oo ele- 
vato con valori di L più elevati, si può aggirare la difficoltà collegando 
il primo transistore a una parte soltanto del circuito accordato, come 
mostrato nella figura 58.6. L’induttanza totale (1-4) può essere scelta 





Fig. 58.6. Trasformatore d’accoppiamento interstadio. 


arbitrariamente. Il rapporto fra le induttanze delle sezioni (1-3) e (1-2) 
dipende dal rapporto fra la resistenza d’uscita e quella d’entrata. 
Valori tipici potrebbero essere: (1-2), 2 uH; (1-3), 20 uH; (1-4), 
500 uH. Per avere buon rendimento bisogna che l’accoppiamento fra 
le tre sezioni sia molto stretto. 

La capacità C. del collettore di un transistore decresce al crescere 
della tensione di collettore, influenzando cosi la capacità d’uscita 
del transistore, che a sua volta è parte del circuito accordato di ac- 
coppiamento interstadio. Nei radioricevitori a batteria, ove la ten- 
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sione di collettore può subire considerevoli variazioni durante la 
vita di una batteria, è importante fare in modo che ciò non provo- 
chi l'uscita di risonanza delle reti d’accoppiamento interstadio. Per 
essere certi che la capacità d’uscita abbia influenza molto piccola 
sull’accordo, è necessario porre una limitazione al valore dell’indut- 
tanza fra i punti 1 e 3 (fig. 58.6) anche se ciò dà luogo ad un valore 
di n sensibilmente minore di max 

Un metodo soddisfacente di costruire il trasformatore interstadio 
è di avvolgere le bobine e disporle in contenitori di ferrite, in modo 
che esse risultino circondate dallo stesso materiale del nucleo. In tal 
modo non soltanto si ottiene un accoppiamento molto stretto, ma 
i trasformatori dei successivi stadi si possono disporre molto vicini 
fra loro senza pericolo di oscillazione. 

La controreazione interna dei transistori è, in molti tipi commer- 
ciali, sufficientemente intensa e di fase tale da produrre oscillazione 
alla solita frequenza intermedia di 455 kHz. Si possono adottare 
diverse tecniche di neutralizzazione,*'’ come pure il metodo di 
stabilizzare l'amplificatore a frequenza intermedia mediante disadat- 
tamento. Questi metodi sono stati dettagliatamente descritti nel ca- 
pitolo 6. 


Secondi rivelatori 


Come si è detto nel capitolo 9, la rivelazione con transistori è 
spesso preferibile a quella eseguita con diodi. Questi ultimi, però, 
possono essere vantaggiosamente usati in particolari circostanze. (Ad 
esempio nei circuiti reflex, che saranno descritti più avanti, a pa- 
gina 398, si cerca di tenere il numero di transistori al minimo asso- 
luto per ragioni di spazio e di costo: di solito, allora, si usano diodi 
per la rivelazione.) La figura 58.7 mostra un esempio di rivelatore 


All’alimentatore 





Fig. 58.7. Rivelatore a diodo. 
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a diodo. Perché la rivelazione sia lineare, il segnale d’uscita dell’am- 
plificatore a frequenza intermedia deve avere livelli di tensioni e 
d’impedenza abbastanza elevati. Per ottenere un buon rendimento si 
deve usare un trasformatore audio, che porta l’impedenza d’ingresso 
del primo stadio ad audiofrequenza a un valore elevato (100 kQ o 
meglio di più). Il resistore R serve a produrre una piccola polarizza- 
zione continua, ed ha di solito il valore di 10 kQ. Se il trasformatore 
è sostituito da un carico resistivo, non occorre disporre il resistore R. 


Controllo automatico di guadagno (CAG) 


Il guadagno di un amplificatore a transistori può essere variato 
spostando, con metodi diversi, il punto di lavoro in continua. I pa- 
rametri più significativi, a questo proposito, sono la corrente d’emet- 
titore e la tensione di collettore: infatti il guadagno di uno stadio 
decresce al decrescere della corrente d’emettitore (nella regione in 
cui questa è bassa, cioè minore di 500 uA) e al decrescere della 
tensione di collettore (nella regione al di sotto di 500 mV). I valori 
di corrente d’emettitore e di tensione di collettore al di sotto dei 
quali il guadagno decresce bruscamente dipendono, almeno in parte 
dal tipo di transistore considerato. Per controllare la corrente d’e- 
mettitore 0 la tensione di collettore occorre operare un controllo 
automatico di guadagno di potenza, mentre nei circuiti a tubi elet- 
tronici si opera il controllo automatico di guadagno di tensione. 
Questo punto è stato richiamato al capitolo 9, per segnalare che 
una delle ragioni di preferenza della rivelazione con transistori ri- 
spetto a quella con diodi è appunto la maggior disponibilità di po- 
tenza per il controllo automatico di guadagno che si ha nel primo 
caso. 

Prima di discutere circuiti specifici è bene considerare lo schema 
della figura 58.8. Il transistore controllato è collegato nella confi- 
gurazione con base comune, e la sua corrente d’emettitore è prele- 
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Fig. 58.8. Controllo di guadagno per corrente d’emettitore. 
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vata dalla batteria V. L’uscita V, dell’amplificatore a media fre- 
quenza principale è amplificata dall’amplificatore supplementare nella 
maglia di controllo automatico di guadagno ed è poi raddrizzata. 
La tensione raddrizzata ha polarità opposta a quella della batteria, 
cosicché la corrente d’emettitore si riduce al crescere di V., ridu- 
cendo di conseguenza il guadagno del transistore. 

Per controllare direttamente la corrente d’emettitore occorre molta 
potenza. A questo si può ovviare costruendo lo stadio controllato 
come un comune stadio a emettitore comune ed applicando il con- 
trollo automatico di guadagno alla base. Il transistore controllato, 
allora, non agisce soltanto come amplificatore a frequenza interme- 
dia, ma anche come amplificatore in continua per il proprio con- 
trollo automatico di guadagno. In questo caso, per ottenere l’azione 
di controllo automatico di guadagno è necessario che la tensione di 
controllo applicata alla base del transistore controllato sia decre- 
scente al crescere del livello della portante, cosa ottenibile col cir- 
cuito della figura 58.9. 

Per ottenere la potenza necessaria per il controllo, il segnale di 
controllo automatico di guadagno viene amplificato prima dal rive- 
latore e poi dal transistore controllato. Questo circuito presenta lo 
svantaggio che richiede una seconda batteria ovvero una sola bat- 
teria ma con presa intermedia; infatti la tensione di collettore del 
rivelatore, che è essenzialmente il potenziale della base del transi- 
store comandato, non può cadere fino al potenziale di terra. Quindi, 
per poter ridurre la tensione fra base ed emettitore del transistore 
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Fig. 58.9. Controllo automatico di guadagno per corrente d’emettitore. 
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controllato a un valore prossimo a zero, bisogna che l’emettitore di 
quel transistore sia riportato a una qualche tensione intermedia, con- 
frontabile con quella che il collettore del rivelatore raggiungerebbe 
in presenza dei segnali più forti. 

Questo circuito richiede una tensione di controllo decrescente al 
crescere della portante. Tale tensione, d’altro canto, decresce al de- 
crescere della tensione di batteria. Quindi l’invecchiamento della 
batteria non produce soltanto una normale diminuzione del gua- 
dagno, ma anche una riduzione nella grandezza del ritardo del con- 
trollo automatico di guadagno, portando il punto di funzionamento 
a riposo più vicino alla zona ove il guadagno cade bruscamente. Un 
inconveniente più grave è che il controllo della corrente d’emetti- 
tore è efficace solo finché questa è piccola. La corrente d’emettitore 
piccola pone una restrizione all'’ampiezza dei segnali nello stadio, 
almeno se si vuole evitare lo sfioramento all’ingresso e la conseguente 
distorsione dell’inviluppo della modulazione. 

Un modo radicalmente diverso di ottenere controllo di guadagno 
in stadi ad alta frequenza è la variazione della tensione di collettore. 
Il procedimento può essere capito facendo riferimento alla figura 
58.10. Se Vpe aumenta, le correnti d’emettitore e di collettore au- 
mentano, facendo diminuire la tensione del punto X. Ciò riduce la 
tensione di collettore e quindi il guadagno. Il metodo richiede una 
tensione crescente con l'ampiezza della portante, cioè l'opposto del 
caso precedente. 

Per ottenere questa tensione di controllo, si può usare il rivelatore 
con emettitore comune. Come si è detto al capitolo 9, la tensione 
fra emettitore e massa aumenta al crescere del livello della portante. 
Collegando l’emettitore del rivelatore alla base del transistore con- 
trollato attraverso una bobina di blocco per la radiofrequenza, si 
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Fig. 58.10. Controllo di guadagno per tensione di collettore. 
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completa l’anello di controllo automatico di guadagno. Il circuito 
completo è illustrato nella figura 58.11. In questo caso non è neces- 
saria una batteria supplementare. Inoltre, contrariamente a quanto 
avviene nel controllo d’emettitore, lo scaricarsi della batteria tende 
ad aumentare, invece che ridurre, il ritardo del controllo automa- 
tico di guadagno. Però il livello massimo di segnale indistorto è li- 
mitato ancor più severamente che nel comando d’emettitore, a causa 
della piccola tensione di collettore (minore di 0,5 V). 







A) 


Fig. 58.11. Controllo automatico di guadagno per tensione di collettore. 


Sono state anche sperimentate diverse variazioni sui due metodi 
fondamentali descritti. Un metodo‘ del tipo a controllo di ten- 
sione di collettore, si fonda sulla presenza di un resistore nel circuito 
di collettore del rivelatore, il quale è comune ai circuiti di collettore 
degli amplificatori a frequenza intermedia e del convertitore. Il ri- 
velatore preleva corrente crescente al crescere del livello della por- 
tante. L'aumento di corrente fa aumentare la caduta di tensione sul 
resistore comune (R in fig. 58.12), riducendo quindi la tensione di 
collettore disponibile per gli stadi precedenti. La riduzione percen- 
tuale in ogni stadio, e quindi il corrispondente ritardo di controllo 
automatico di guadagno, può essere predisposto opportunamente 
riportando il terminale d’emettitore in un punto di potenziale ap- 
propriato. Ì 

Un circuito del tipo a controllo di corrente d’emettitore‘” si ot- 
tiene alimentando l’amplificatore a frequenza intermedia da con- 
trollare e il rivelatore attraverso un resistore comune all’emettitore. 
L’amplificatore a frequenza intermedia è polarizzato in modo da 
conservare sostanzialmente costante la corrente nel resistore comune. 
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Il rivelatore fa passare una corrente crescente al crescere del livello 
della portante. Poiché la corrente nel resistore è tenuta costante, la 
corrente d’emettitore, e quindi il guadagno dell’amplificatore a fre- 
quenza intermedia, si riducono al crescere della portante. 
Cambiando il punto di lavoro di un transistore variano le compo- 
nenti reattive delle sue impedenze d’ingresso e d’uscita. Quindi, se 


Convertitore 1° FI 2° FI Rivelatore 
p-n-p p-n-p p-n-p n-p-n 





Fig. 58.12. Controllo per tensione di collettore mediante un resistore in co- 
mune. 


si applica un segnale di controllo automatico di guadagno a un cir- 
cuito accordato, si hanno delle ripercussioni nelle caratteristiche di 
frequenza dello stadio. L'entità delle variazioni della frequenza di 
risonanza e della larghezza di banda dipendono dal progetto del 
circuito. 

A causa delle limitazioni introdotte dall’applicazione diretta a un 
transistore del controllo automatico di guadagno, e a causa degli 
effetti secondari indesiderati che tale applicazione produce, sono 
stati suggeriti circuiti nei quali si agisce su qualche altro elemento, 
di solito un diodo, per ridurre il guadagno di un amplificatore sog- 
getto a forti segnali. Un circuito di questo tipo ‘è mostrato nella 
figura 58.13. In condizioni di riposo il diodo D ha polarizzazione 
inversa, e quindi non ha alcun effetto sul circuito. Un forte segnale 
al rivelatore produce un segnale di controllo automatico di guada- 
gno che viene riportato al primo stadio a frequenza intermedia, ove 
aumenta la corrente di collettore nel solito modo. L'aumento di cor- 
rente fa crescere la caduta di tensione ai capi del resistore di collet- 
tore, invertendo cosi la polarizzazione del diodo D, che deriva a 
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terra una parte del segnale ai morsetti del trasformatore a frequenza 
intermedia. 

Quando è molto importante far si che l’impedenza d’ingresso dello 
stadio controllato resti costante, si può connettere un diodo a giun- 
zione in parallelo al diodo emettitore-base del transistore, con pola- 
rità opposta.’ Si può variare il guadagno controllando la riparti- 
zione, fra il diodo e il transistore, di una corrente totale costante. 


Le 





Fig. 58.13. Controllo automatico di guadagno a diodo. 


Fra le conseguenze del controllo automatico di guadagno per ten- 
sione di collettore c’è l'aumentare della corrente d’emettitore per 
segnali forti, con l’associata diminuzione dell’impedenza d’ingresso 
del transistore controllato. Poiché il circuito accordato è in parallelo 
all’impedenza d’ingresso (trasformata), i segnali forti fanno dimi- 
nuire il Q effettivo e quindi fanno aumentare la larghezza di banda. 
Ciò può essere molto vantaggioso, poiché di solito la banda stretta è 
necessaria solo per piccoli segnali. In pratica si può fare in modo 
d’avere una banda di 3 kHz per le stazioni deboli che possono essere 
disturbate dall’interferenza di stazioni a frequenze non molto di- 
scoste, e di 8 kHz per le stazioni locali, delle quali si può dunque 
sfruttare al massimo lo spettro irradiato. Il controllo automatico di 
guadagno per corrente d’emettitore dà luogo ad un effetto opposto, 
il che rappresenta uno svantaggio del metodo. Si può però rendere 
del tutto inefficace l’effetto di variazione della larghezza di banda 
facendo larga la banda dello stadio controllato, in tutte le condi- 
zioni. La selettività resta affidata ai circuiti accordati non immedia- 
tamente adiacenti allo stadio comandato. 
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Stadi ad audiofrequenza 


La sezione audio di un radioricevitore presenta normalmente note- 
vole guadagno, cosa relativamente facile a ottenersi in quel campo 
di frequenza. Il numero di stadi audio è determinato dal livello del 
segnale all’uscita del secondo rivelatore e dal livello d’uscita deside- 
rato. Il procedimento di calcolo degli stadi ad audiofrequenza è del 
tutto ordinario ed è stato ampiamente descritto nel capitolo 4. 
Spesso si fa seguire al rivelatore un preamplificatore a basso rumore, 
che alimenta o lo stadio d’uscita oppure uno stadio di comando che 
a sua volta alimenta uno stadio in controfase. 


n-pen p-n-p 
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Fig. 58.14. Circuito per ridurre il prelievo di corrente dalla batteria ai bassi 
volumi. 


Poiché il rivelatore funziona bene se è chiuso su un’elevata impe- 
denza di carico, è opportuno che l’impedenza d’ingresso del preampli- 
ficatore sia grande, cosa che si può ottenere con accorgimenti nor- . 
mali. Se la sola conseguenza del disadattamento è una riduzione del 
guadagno, l’adattamento d’impedenza non è raccomandabile, men- 
tre lo diventa se intervengono altri fattori, per esempio se la linea- 
rità del preamplificatore viene ridotta da un’impedenza di carico 
troppo bassa. 

Poiché i transistori sono particolarmente adatti per radioricevitori 


Rivelatore 





Fig. 58.15. Schema a blocchi di un circuito reflex tipico. 
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portatili, risultano spesso alimentati con batterie. La tensione occor- 
rente per tutti gli stadi eccetto quello prefinale e gli amplificatori 
d’uscita eccede raramente i 3 V, però, per ottenere dagli stadi finali 
potenze d’uscita ragionevolmente elevate, bisogna alimentare questi 
ultimi con almeno 6 V. 


Per migliorare il rendimento di uno stadio d’uscita o prefinale in 
che riduce sensibil- 


classe A, si può usare un circuito speciale, 
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greci: 


Fig. 58.16. Circuito di un ricevitore reflex tipico. 


mente il fabbisogno di potenza del rivelatore. La corrente di polariz- 
zazione prelevata dallo stadio può essere regolata automaticamente 
insieme alla posizione della manopola del controllo di guadagno. Se 
questo si porta al massimo, lo stadio prefinale o d’uscita in classe A 
preleva la sua piena corrente, mentre al decrescere del guadagno si 
riduce anche il prelievo di corrente, ma in modo tale che si conservi 
l'amplificazione lineare anche con il segnale ridotto. La figura 58.14 
mostra come ciò si possa ottenere con la combinazione di un tran- 
sistore 2-p-n e di uno p-n-p. Con il cursore portato all'estremo a 
terra del controllo di volume non è applicata alcuna polarizzazione 
al secondo transistore, il quale quindi consente solo il passaggio di 
una piccola corrente di collettore. Spostando verso l’alto il cursore, 
la corrente di collettore del rivelatore passa nella porzione inferiore 
del potenziometro del volume, producendo una polarizzazione di- 
retta per il secondo transistore. I valori dei componenti sono tali 
che il secondo transistore lascia sempre passare corrente sufficiente 
per amplificare senza distorsione il segnale d’ingresso ad esso appli- 
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cato. Con segnali molto forti il cursore sarà vicino all'estremo infe- 
riore del potenziometro, ma vi è ancora sufficiente polarizzazione 
per il secondo transistore, poiché la corrente di collettore del rive- 
latore aumenta col livello della portante. 


Circuiti reflex 

Quando l’ingombro e il costo sono molto importanti, si possono 
usare circuiti reflex. Un tipico ricevitore con due transistori può 
contenere due amplificatori a radiofrequenza e un diodo rivelatore, 
e il segnale audio ottenuto è riportato ai due transistori, che quindi 
rappresentano anche due stadi d’amplificazione in audiofrequenza, 
come mostrato nella figura 58.15 in modo schematico e nella figura 
58.16 in forma dettagliata. Si possono costruire molti altri tipi di 
circuiti reflex, per esempio riportando il segnale audio agli stadi a 
frequenza intermedia di un ricevitore supereterodina. 


59. RICEVITORI A MODULAZIONE DI FREQUENZA 


Considerazioni generali 


I transistori sono in grado di svolgere la maggior parte delle fun- 
zioni connesse con i ricevitori a modulazione di frequenza. Tuttavia 
la transistorizzazione della prima parte dei radioricevitori a modu- 
lazione di frequenza presenta qualche difficoltà dovuta alle limita- 
zioni nella frequenza d’impiego dei transistori disponibili in com- 
mercio. Transistori con buon guadagno nella banda normale delle 
radiotrasmissioni a modulazione di frequenza (88-108 MHz) e nelle 
varie bande assegnate ai sistemi di comunicazione a modulazione di 
frequenza sono tuttora in fase sperimentale. La frequenza massima 
dei transistori va continuamente crescendo, di un ordine di grandezza 
circa all'anno. Indubbiamente lo sviluppo delle giunzioni p-n-i-p, 
della base diffusa e del transistore rifuso apriranno la strada alla 
totale transistorizzazione di radioricevitori a modulazione di fre- 
quenza e di televisori. 

Nei ricevitori a modulazione di frequenza di alta qualità, ove 
occorre uno stadio a radiofrequenza, si adotta parziale transistoriz- 
zazione, con buoni risultati. In particolare ciò si applica ai rice- 
trasmettitori portatili,‘ ove il ricevitore resta in ascolto continua- 
mente. La sostituzione di transistori a tubi, fatta ovunque sia possibile, 
ha per risultato una sensibilissima riduzione nel consumo di energia, 
e quindi una prolungata vita delle batterie. 
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Mescolatori-oscillatori locali 


È possibile ottenere buone prestazioni da un mescolatore a transi- 
store, che produca una frequenza intermedia di 10,7 MHz o più 
bassa nei radioricevitori, ovvero un’“alta” frequenza intermedia di 
8-10 MHz in ricevitori per comunicazioni. Per ragioni di sempli- 
cità, è bene che l’oscillatore locale sia separato dal mescolatore. Per 
alleggerire lievemente i requisiti dell’oscillatore locale, si può far 
coincidere la sua frequenza con la differenza, anziché con la somma, 
fra la radiofrequenza e la frequenza intermedia. Spesso queste in- 
stallazioni hanno doppia conversione, con il secondo o “basso” me- 
scolatore a frequenza intermedia funzionante al punto ove i transi- 
stori diventano economicamente vantaggiosi. 


Limitatori-amplificatori a frequenza intermedia 


L’uso di transistori negli stadi a frequenza intermedia richiede 
un’attenta considerazione dal punto di vista dello studio del sistema. 
Si è detto al capitolo 9 che i limitatori a transistori pongono pro- 
blemi di stabilità, quando hanno ingresso e uscita accordati. Inoltre 
un forte sfioramento provoca uno spostamento del punto di lavoro 
del transistore, che si riflette in variazioni d’impedenza del transi- 
store con conseguenti variazioni nella selettività del circuito accor- 
dato. In un limitatore-amplificatore a modulazione di frequenza, a 
frequenza intermedia, le caratteristiche richieste allo sfioramento 
sono di solito molto severe, e molto precise le prescrizioni sulla se- 
lettività. Se si procede con i metodi convenzionali si incorre invece, 
come si è detto, in uno sfioramento relativamente cattivo, nel peri- 
colo d’instabilità, e nella dipendenza della curva di selettività dal 
livello del segnale. È quindi necessario affrontare il problema in 
modo diverso. 

Concentrando tutta la selettività in un solo filtro, si elimina la ne- 
cessità di reti accordate d’accoppiamento interstadio lungo tutta la 
catena a frequenza intermedia. La selettività diventa cosi indipen- 
dente dal livello del segnale, e si possono adottare semplici limitatori 
accoppiati a RC senza pericolo d’instabilità. È vero che il guadagno 
per stadio di un amplificatore accoppiato a RC è minore di quello 
di uno stadio a frequenza intermedia accordato e adattato. Però il 
costo di uno stadio in più può essere ben ripagato da altre economie 
che si realizzano. Gli stadi accoppiati a RC sono molto più econo- 
mici di quelli con impedenze accordate e reti di adattamento, sia 
per il minor costo dei componenti, sia per la più semplice messa a 
punto. 

Il transistore non è un dispositivo unilaterale, quindi l’allineamento 
di più stadi accordati in cascata è un’operazione lunga e costosa. 
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È vero che si deve anche considerare il costo del filtro, tuttavia, 
tenendo conto che i livelli d'impedenza cambiano con l'ampiezza 
del segnale producendo variazioni nella selettività, si riconosce che 
un ricevitore di alta qualità deve comunque contenere qualche tipo 
di selettività concentrata. Disporre tutta la selettività all'ingresso del 
discriminatore può far si che lo sfioratore sia bloccato da segnali 
indesiderati molto forti. È allora preferibile disporre il filtro oltre il 
limitatore, per esempio fra il convertitore e l'amplificatore a fre- 
quenza intermedia. Il filtro deve avere curva d’attenuazione molto 
ripida ai due estremi della banda passante, con eccellente selettività 
dei fianchi, altrimenti il limitatore compenserebbe l’azione filtrante 
ed allargherebbe la banda passante. 

La transistorizzazione parziale di un ricevitore richiede l’adatta- 
mento fra l’alta resistenza d’uscita di un tubo elettronico e la bassa 
resistenza d’ingresso di un transistore. Occorrono rapporti dell’or- 
dine di 500:1, e quindi sarebbe costoso e poco pratico usare tra- 
sformatori. Uno stadio degenerativo con emettitore comune con 
guadagno di potenza piccolo o nullo risolve nel modo più semplice 
ed economico il problema della trasformazione dell’impedenza. 

Il guadagno disponibile nei transistori, alle frequenze idonee per 
amplificatori a frequenza intermedia a modulazione di frequenza, è 
minore di quello dei tubi elettronici. D'altro canto il guadagno oc- 
corrente è soltanto quello sufficiente a portare al livello di sfiora- 
mento il più debole segnale previsto. Quindi quanto più basso si 
può fare il limite di sfioramento, tanto più piccolo sarà il numero 
di stadi di amplificazione a frequenza intermedia: da qui l'interesse 
per limitatori di livello molto basso, descritti nel capitolo 12. 

Nel discriminatore, il cui progetto è del tutto normale, si possono 
usare diodi a contatto puntiforme. Sia all’ingresso che all’uscita si 
devono prevedere opportune trasformazioni d’impedenza, poiché le 
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Fig. 59.1. Amplificatore, discriminatore e stadio d’uscita audio. 
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impedenze del discriminatore sono sensibilmente minori di quelle 
‘ che si trovano nei ricevitori a tubi elettronici. Un circuito amplifi- 
catore a frequenza intermedia e discriminatore è mostrato nella fi- 
gura 59.1. 

Poiché i ricevitori portatili per comunicazioni sono di solito tenuti 
in funzione anche quando non c’è portante, essi comprendono spesso 
un circuito che impedisce al rumore interno di raggiungere l’alto- 
parlante quando non è presente alcun segnale all'ingresso. Questo 
circuito (chiamato silenziatore, squelch) rende insensibili gli stadi 
audio d’uscita fintantoché non è presente all’antenna una portante 
di livello superiore ad un limite prestabilito. 

Disponendo un filtro passa-alto dopo il discriminatore, lo spettro 
del rumore presente può essere utilizzato per lo scopo detto. Le 
componenti di rumore al di sopra del campo audio d’interesse (di 
solito da 300 a 3000 Hz) passano attraverso il filtro, vengono am- 
plificate e poi raddrizzate. La tensione continua cosi ottenuta può 
essere usata per bloccare l'amplificatore audio. Quindi la parte di 
spettro di rumore contenuta nella banda audio non può raggiungere 
l'altoparlante. Quando è presente una portante di livello uguale o 
maggiore di quello prefissato, il rumore è eliminato dagli stadi sfio- 
ratori. Quindi la polarizzazione di blocco viene rimossa, e gli stadi 
audio d’uscita funzionano normalmente. La figura 59.2 mostra un 
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Fig. 59.2. Circuito silenziatore (squelch). 
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tipico circuito di questo tipo, la cui uscita è applicata alla base dello 
stadio preamplificatore. 


60. SISTEMI A CORRENTI VETTRICI 


Per sistema a correnti vettrici si intende un metodo di comunica- 
zione, che consiste nel trasferire l'informazione per mezzo di una 
‘ portante modulata, che viene convogliata su fili anziché irradiata da 
un'antenna. Il sistema è usato per comunicazioni e in fonia e in 
codice. Trasmissioni in codice sono per esempio usate dalle società 
elettriche per convogliare a un centro di controllo dati relativi agli 
impianti: in questi casi la portante modulata è trasmessa su una linea 
di potenza a 50 Hz e poi estratta, alla stazione ricevente, mediante 
filtraggio. 

Le frequenze portanti normalmente usate stanno nella banda da 
30 a 200 kHz. È importante poter disporre il massimo numero di 
canali entro questo spettro. Si possono usare diversi tipi di modula- 
zione: un metodo è “a tutto o niente”, cioè il messaggio in codice è 
trasmesso inviando e interrompendo la portante secondo sequenze 
prestabilite. Un altro metodo consiste nel variare la frequenza della 
portante di alcuni hertz in più e in meno secondo un codice stabi- 
lito. Con questi due metodi si utilizzano bande estremamente strette, 
e quindi è possibile inviare un gran numero di segnali su diversi 
canali lungo la stessa linea di potenza. 

In questi apparati il grado di affidamento è molto importante, 
quindi essi comprendono sempre alimentazioni a batteria di riserva 
per mantenere sempre funzionante il sistema. È dunque evidente 
che, tenuto anche conto del grande numero di canali, una riduzione 
nel fabbisogno di potenza dell'apparato consente notevoli risparmi 
nelle batterie di riserva. Anche una riduzione d’ingombro è auspi- 
cabile: si spiega cosi il rapido diffondersi di sistemi transistorizzati 
per questo tipo di trasmissioni, dato anche l’alto grado di affida- 
mento dei dispositivi semiconduttori rispetto ai tubi elettronici. 

La figura 60.1 mostra lo schema a blocchi di un canale a frequenze 
vettrici. Le trappole in rete servono a confinare il segnale alla por- 
zione desiderata della rete. I condensatori indicati con C impe- 
discono l’accesso all'apparato a frequenze vettrici della corrente 
a 50 Hz, giacché presentano alta impedenza per la frequenza indu- 
striale. Gli induttori L hanno invece alta reattanza alla frequenza 
vettrice. Gli induttori variabili si regolano in modo da farli risuo- 
nare con la linea alla frequenza portante. 

La figura 60.2 illustra lo schema a blocchi di un trasmettitore e di 
un ricevitore, che possono essere transistorizzati in tutti gli stadi. 
Come si è detto, il trasmettitore può essere modulato a impulsi op- 
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pure in frequenza, fra due valori discreti di questa. Per il primo 
metodo non vi sono problemi; il secondo è più complicato e può 
essere affrontato in due modi. 

Un modo è quello di avere due oscillatori a cristallo, le cui fre- 
quenze possono essere ridotte di qualche hertz inserendo condensa- 


Stazione A Stazione B 


| | Rete T | 
Trappola | Trappola 
| zi ; | 


Trasmettitore ao Ricevitore Trasmettitore 


Fig. 60.1. Schema a blocchi di un sistema a correnti vettrici. 


tori addizionali. Se per esempio si desidera una frequenza centrale 
di 200 kHz, si può avere un oscillatore a 2MHz e l’altro a 2,2 MHz, 
ottenendo cosi la frequenza voluta in uno stadio mescolatore. La 
frequenza del battimento aumenta lievemente se si riduce di poco 
la frequenza dell’oscillatore a 2 MHz mediante il condensatore ad- 


dizionale, mentre si abbassa leggermente diminuendo di poco quella 
dell’oscillatore a 2,2 MHz. 


Filtro 
Oscillatore Prefinale d’uscita 
Sorgente Preamplificatore Uscita 
di modulazione di potenza 
(a) 
Ingresso 
Mescolatore Discriminatore 


Attenuatore 





Filtro Amplificatore Uscita 
limitatore FI 


Oscillatore 
locale 


(b) 


Fig. 60.2. Schema a blocchi del trasmettitore (a) e del ricevitore (5). 
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L’altro metodo consiste nell'usare un solo oscillatore con due cri- 
stalli. Inserendo un elemento reattivo addizionale la frequenza pro- 
pria dell’oscillatore si sposta dalle prossimità della risonanza di un 
cristallo ad una frequenza vicina a quella dell’altro. Il controllo del- 
l’oscillatore viene quindi commutato dall’uno all’altro cristallo. 


=V 





Fig. 60.3. Oscillatore a spostamento di frequenza. 


I due sistemi possono essere entrambi transistorizzati. La figura 60,3 
mostra un tipo di oscillatore a spostamento di frequenza. Il transi- 
store T; è usato come un oscillatore di Hartley comandato da cri- 
stallo. Il circuito normale di Hartley è però modificato dall’aggiunta 
di una rete con cristallo nell’anello di reazione e di un altro transi- 
store 7. I cristalli agiscono nel senso che arrestano lo spostamento 
della frequenza a punti corrispondenti ai picchi positivo e negativo 
del discriminatore del ricevitore. La frequenza dell’oscillatore può 
essere spostata da circa 0,04 per cento in più della frequenza cen- 
trale del canale fino a circa 0,04 per cento in meno per mezzo del 
condensatore C nel circuito volano dell’oscillatore. Il transistore 7, 
è collegato con collettore comune, e quindi agisce come un circuito 
tampone ad alta impedenza. In questo modo la bassa impedenza 
d’ingresso di T, non carica i componenti che determinano la fre- 
quenza. Il condensatore C è inserito o disinserito variando la pola- 
rizzazione del diodo D. Se si porta il morsetto 1 a un potenziale 
positivo rispetto al morsetto 2, il diodo conduce, e quindi inserisce 
il condensatore C in parallelo alla parte superiore del circuito vo- 
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lano, riducendo cosi la frequenza. C; e C; derivano a terra la por- 
tante, mentre L isola il circuito a frequenza portante da quello di 
comando. 

Come mostrato nella figura 60.2, l’uscita dell’oscillatore modulato 
viene inviata a una serie di stadi amplificatori per ottenere il livello 
d’uscita necessario. Il preamplificatore può essere una coppia di 
transistori di piccola potenza in controfase, con emettitore comune. 
Lo stadio prefinale, alimentato dal preamplificatore attraverso una 
rete accordata per adattamento di impedenza, può anch’esso essere 
composto di due transistori in controfase, con base comune. Questa 
configurazione è usata spesso perché con essa si può ottenere buon 
funzionamento ad alta frequenza ed alto livello di potenza. Lo sta- 
dio d’uscita può contenere due transistori di potenza in controfase, 
connessi a base comune, e può dar luogo a una potenza d’uscita di 
SW o anche più. Il trasformatore d’uscita dovrebbe essere accor- 
dato per togliere ogni prodotto spurio della modulazione. 

Il ricevitore, qualunque sia il tipo di modulazione, deve soddisfare 
a rigorose prescrizioni per quanto riguarda il guadagno e lo sfiora- 
mento. Occorre un elevato guadagno non soltanto per l’attenuazione 
prodotta dalla linea di potenza, ma anche per quella dovuta al filtro 
d’ingresso. La larghezza di banda strettissima — circa 0,08 per cento 
della frequenza centrale — richiede circuiti ad accordo multiplo, che 
devono essere posti prima del primo transistore per evitare inter- 
modulazione. Il massimo guadagno dell’amplificatore-limitatore del 
ricevitore è di solito dell'ordine di 100 db. La necessità di forte 
sfioramento deriva dal fatto che spesso le società elettriche, per in- 
viare energia da una centrale ad un impianto, debbono convogliarla 
su una linea che descrive un percorso molto diverso dal solito. Cosi 
può succedere che un canale fra due stazioni può essere lungo 150 km 
se segue un percorso, 300 se ne segue un altro. Queste possibili varia- 
zioni di lunghezza della linea e quindi di livello del segnale non de- 
vono evidentemente dar luogo a cattivo funzionamento del sistema. 
Si richiede allora di solito che, nel ricevitore, a variazioni di 80 db 
nel segnale d’ingresso corrisponda una variazione in uscita non mag- 
giore di 1 db. 

Un modo di affrontare il problema del progetto del ricevitore 
consiste nell’adottare un amplificatore limitatore accordato, ma con 
banda relativamente larga (cfr. fig. 48.9) o addirittura non accor- 
dato. Con amplificatori del primo tipo si può ottenere un guada- 
gno di 20 db per stadio all’estremo superiore della banda, cifra che 
può apparire bassa, ma che è giustificata dalle severe caratteristiche 
di sfioramento richieste, con il conseguente uso di circuiti a basso Q 
per ragioni di stabilità (cfr. $ 34, pp. 209 sgg.). Per lo sfioramento si 
usano diodi di silicio a giunzione," anziché diodi di germanio, 
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giacché i primi hanno il livello di sfioramento sensibilmente indi- 
pendente dalla temperatura. I trasformatori d’accoppiamento fra 
stadi hanno avvolgimenti a toro, per evitare le instabilità che pos- 
sono sorgere dall'interazione fra i campi dei trasformatori. I tra- 
sformatori possono essere di tipo estraibile, in modo che si possa 
usare un amplificatore standardizzato per tutti i canali nella banda 
da 30 a 200 kHz. Per uniformare il comportamento del ricevitore i 
trasformatori d’accoppiamento per la parte inferiore della banda, 
dove il guadagno è più alto, hanno un rapporto di trasformazione 
leggermente “in discesa”, in modo che si introduca una perdita do- 
vuta a disadattamento. 

Se l'amplificatore non è accordato, il guadagno per stadio diminui- 
sce leggermente, ma il circuito diventa estremamente semplice, poi- 
ché lo sfioramento si ottiene semplicemente scegliendo in modo op- 
portuno il punto di lavoro e la resistenza di carico. Non occorrono 
più diodi a giunzione e i trasformatori d’accoppiamento accordati 
sono sostituiti da circuiti RC. Il guadagno può essere reso sensibil- 
mente costante in tutta la banda, usando piccoli condensatori di 
blocco e d’accoppiamento che producono degenerazione e attenua» 
zione a bassa frequenza. Del resto non occorre avere una curva di 
guadagno molto piatta in tutta la banda, poiché l’azione del limita- 
tore elimina tutto il guadagno in sovrappiù. 

Un altro modo di affrontare il problema del progetto del ricevitore 
è di adottare un sistema a supereterodina, che sfrutta il maggior 
guadagno del transistore a bassa frequenza convertendo i segnali 
d’ingresso, per esempio, a 10 kHz. È tuttavia ancora necessaria una 
notevole selettività prima del mescolatore per evitare intermodula- 
zione. Un po’ di selettività è opportuna anche a valle del mescola- 
tore, per ridurre l’effetto del rumore di questo mediante riduzione 
della banda. 

Il circuito del discriminatore è di solito del tutto normale. Poiché 
lo spostamento di frequenza è molto piccolo, è essenziale avere una 
precisa risonanza nel mescolatore: ciò è generalmente ottenuto con 
un cristallo. 


61. APPLICAZIONI DEI TRANSISTORI IN APPARATI TELEVISIVI 


Per l’uso dei transistori negli apparecchi televisivi non si è avuta, 
fino a tempi recenti, una poderosa spinta come per la transistorizza- 
zione, per esempio, dei radioricevitori a modulazione d’ampiezza. 
Ciò era dovuto a ragioni economiche e alle limitazioni dei primi 
transistori, nonché al fatto che nei televisori domestici non hanno 
primaria importanza i principali vantaggi delle apparecchiature tran- 
sistorizzate, cioè la portatilità e l’elevata efficienza elettrica. Negli 





Paragrafo 61 407 


ultimi anni molte delle primitive limitazioni sono state ridotte o eli- 
minate, e gli svantaggi economici sono andati attenuandosi: ciò ha 
reso interessante l’uso dei transistori anche in questo campo. 

In questo paragrafo si descriveranno alcune parti di un sistema te- 
levisivo ove i transistori possono essere vantaggiosamente impiegati. 
Si tratterà in particolare di circuiti di televisori, però molti concetti, 
opportunamente perfezionati, possono essere ritenuti validi anche 
per le apparecchiature di ripresa televisiva: per esempio i principi 
su cui si fondano gli amplificatori video e i circuiti di deflessione, 
restano validi anche per le telecamere. 

L’uso dei transistori è particolarmente utile nei generatori d’impulsi 
di sincronismo, poiché, rispetto alla versione a tubi elettronici, è 
possibile ottenere maggior efficienza elettrica, economia di spazio, 
nonché minor dissipazione di potenza. Allo studio di un generatore 
di sincronismo transistorizzato è appunto dedicata l’ultima parte del 
paragrafo. 


Ricevitori televisivi (0 televisori) 


Lo sviluppo di un televisore transistorizzato è complicato dal fatto 
che molte parti del sistema impongono severe prescrizioni ai tran- 
sistori, tuttavia è stata dimostrata‘ la convenienza tecnica dell’ado- 
zione di televisori totalmente transistorizzati. La convenienza eco- 
nomica si va facendo strada parallelamente con la produzione di 
transistori di caratteristiche sempre migliori. 

La cosa si presenta in modo ben diverso se si considerano soluzioni 
miste, cioè con transistori e tubi. Per queste si hanno vantaggi defi- 
niti e immediati, sia dal punto di vista tecnico sia da quello econo- 
mico, se si usano transistori in alcune parti opportune dell’apparec- 
chio. Per esempio è indubbio che sia meglio realizzare i circuiti di 
sincronizzazione e di deflessione con transistori anziché con tubi 
elettronici. 


SCHEMA A BLOCCHI DI UN TELEVISORE La figura 61.1 mostra lo 
schema a blocchi di un televisore a transistori. Sebbene lo schema 
sia simile a quello di un televisore a tubi elettronici, non è detto che 
i circuiti seguano in dettaglio la traccia dei loro corrispondenti a 
valvole, giacché le peculiarità dei transistori consentono di affron- 
tare il progetto delle singole sezioni in modo nuovo. Per esempio i 
bassi livelli d'impedenza dei transistori consentono di far funzionare 
la bobina dell’altoparlante e i gioghi deflettori verticale e orizzontale 
senza trasformatori d’uscita. Il lettore che conosca l’elettronica dei 
tubi a vuoto riconoscerà, nella trattazione che segue, che molte 
funzioni svolte dai transistori non hanno analogie nel campo delle 
valvole. 
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Il progetto delle diverse parti del canale del segnale, cioè l’ampli- 
ficatore a frequenza intermedia, il secondo rivelatore, l'amplificatore 
video e l'amplificatore audio, è stato discusso in altri paragrafi del li- 
bro. È tuttavia opportuno segnalare le relazioni fra di esse per questo 
particolare sistema. I circuiti di sincronismo e di deflessione, invece, 
non sono stati trattati altrove, e quindi saranno discussi in maggior 
dettaglio. 
















Amplificatore 
a frequenza 
intermedia 


Giogo di 
deflessione 














intonizzatore, 
RF 


Amplificatore 
FI 


Secondo 
rivelatore 





Separatore di 
sincronismo e 
amplificatore 


Oscillatore Amplificatore Uscita 
verticale verticale verticale 








Controllo 
automatico 
di frequenza 

orizzontale 














Oscillatore 
orizzontale 


Uscita 


Alimentatore 
orizzontale AT 





Fig. 61.1. Schema a blocchi di un televisore transistorizzato. 


Il secondo rivelatore è il cuore del televisore, come lo è del radio- 
ricevitore a modulazione d’ampiezza. Stabilito quale rivelatore s’in- 
tende usare, restano determinati i guadagni degli amplificatori video 
e a frequenza intermedia, quando siano note le prescrizioni imposte 
dal cinescopio e sia anche nota l'ampiezza del più debole segnale 
che si vuol ricevere. 


SINTONIZZATORI A RADIOFREQUENZA Si stanno sviluppando transi- 
stori che possono presentare un guadagno a radiofrequenza su larga 
banda per le VHF della televisione, però i transistori più comuni 
disponibili sul mercato oscillano a quelle frequenze. È quindi oggi 
possibile costruire un mescolatore a diodo dal quale derivare il se- 
gnale a frequenza intermedia. 

La figura 61.2 illustra un sintonizzatore comprendente un oscilla- 
tore a transistori e un mescolatore a diodo. Il segnale proveniente 
dall’antenna è mescolato con quello dell’oscillatore locale nel diodo 
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a cristallo, e quindi al trasformatore d’uscita si presenta la frequenza 
differenza. L’uso di questo sintonizzatore, però, introduce diversi 
problemi. In primo luogo, non essendovi alcuno stadio a radiofre- 
quenza, si manifesta la possibilità di radiazione dall’oscillatore. Inol- 
tre l'assenza di amplificazione a radiofrequenza dà luogo a perdita 
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Fig. 61.2. Sintonizzatore RF con mescolatore a diodo. 


di potenza del segnale, e quindi comporta, a pari sensibilità del te- 
levisore, maggior guadagno nell’amplificatore a frequenza interme- 
dia. In definitiva, finché non saranno diventati di larga diffusione 
transistori per VHF, è ancora preferibile usare tubi elettronici per 
l'amplificazione a radiofrequenza e il mescolamento. 


AMPLIFICATORE A FREQUENZA INTERMEDIA Il problema di ampli- 
ficare con circuiti a transistori su banda larga a frequenza interme- 
dia è molto meno difficile di quello dell’amplificazione a radiofre- 
quenza. La figura 61.3 mostra due stadi di un amplificatore a molti 
stadi a transistori per televisione, a frequenza intermedia. Il massimo 
guadagno di potenza per stadio si ottiene adattando le impedenze 
d’ingresso e d’uscita di ogni stadio mediante trasformatori d’accop- 
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piamento, secondo i criteri illustrati nel capitolo 6. La banda desi- 
derata si può ottenere accordando uno o più stadi a frequenze di- 
verse da quella centrale, e aggiungendo opportune trappole riso- 
nanti. Il numero di stadi è determinato dal guadagno di potenza di 
ciascun transistore, dalla sensibilità che si vuol conferire al televisore, 
dal livello d’uscita del sintonizzatore a radiofrequenza e dalla po- 
tenza richiesta dal secondo rivelatore. 


ecc, 





Fig. 61.3. Stadi amplificatori FI, a transistori. 


La scelta della frequenza intermedia è frutto di un compromesso 
che tiene conto di molti fattori. Dal punto di vista del sistema sa- 
rebbe auspicabile una frequenza elevata, in modo da minimizzare 
l'interferenza a frequenza immagine; d’altra parte però non si può 
arrivare a frequenze tanto alte da avere un basso guadagno di po- 
tenza dei transistori, per non dover ricorrere ad un numero ecces- 
sivo di stadi. Da questo punto di vista, è bene che la frequenza 
scelta corrisponda a un guadagno, per transistore, di almeno 15 db. 

Nella figura 61.4 è riportato lo schema di un amplificatore a te- 
trodo, per frequenza intermedia. Per sfruttare al massimo la banda 
ottenibile da ciascuno stadio, il circuito volano di ogni transistore è 
costituito solo di un induttore, il quale risuona con la capacità d’u- 
scita del transistore e con le capacità parassite. I trasformatori d’ac- 
coppiamento sono progettati in modo da adattare le impedenze d’in- 
gresso e d’uscita, in ogni stadio, approssimativamente alla frequenza 
centrale. Le polarizzazioni sono regolate in modo da ottenere il mi- 
glior comportamento. La banda passante è ottenuta accordando i 
vari stadi a frequenze diverse dalla centrale. Due trappole a riso- 





Paragrafo 61 411 


nanza serie provvedono l’una ad eliminare il canale del segnale so- 
noro e l’altra ad eliminare la portante del sonoro. 

In assenza di neutralizzazione l’impedenza riflessa da uno stadio 
all’altro complica notevolmente la messa a punto, ma questa diffi- 
coltà può essere aggirata con i metodi indicati nel capitolo 6. 


o=V, 
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Fig. 61.4. Amplificatore FI, per televisione, a tetrodo. 


SECONDO RIVELATORE Fra i dispositivi semiconduttori adatti ad 
assolvere la funzione di secondo rivelatore si annoverano i diodi e i 
transistori per alta frequenza. I primi si possono usare quando si 
può mantenere un livello d’impedenza sufficientemente elevato al- 
l'ingresso dell’amplificatore video, giacché l’efficienza di raddrizza- 
mento è influenzata negativamente da livelli bassi. Il transistore, 
invece, può funzionare come secondo rivelatore su impedenze d’in- 
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Fig. 61.5. Circuiti per secondo rivelatore, per televisione. 
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gresso .dell’amplificatore video relativamente basse. La tensione a 
frequenza intermedia richiesta è dell’ordine di 0,5 V per il diodo e 
100 mV per il transistore. 

Nella figura 61.5 sono riportati due rivelatori, uno a diodo e uno 
a transistore. Nel primo è compreso un filtro passa basso, composto 
dell’induttore L e dei condensatori C; e C., che lascia passare le 
frequenze video e blocca i segnali a frequenza intermedia all’uscita 
del rivelatore. Il filtro non è necessario se la frequenza di taglio dei 
transistori nell’amplificatore video è sensibilmente al di sotto della 
frequenza intermedia. Nel circuito della figura 61.5(2) il transistore, 
oltre a svolgere la funzione di secondo rivelatore, agisce anche come 
primo stadio dell’amplificatore video: infatti il raddrizzamento è 
operato dal diodo emettitore base, e l’uscita raddrizzata si manifesta 
al collettore, amplificata per effetto del transistore. 


AMPLIFICATORE VIDEO Le caratteristiche richieste a un amplifi- 
catore video per televisore sono: guadagno di tensione da 50 a 100; 
banda a 3 db da 30 Hz a 3,5 MHz; tensione d’uscita minima 40 V 
da picco a picco alla griglia di un normale cinescopio. 

La figura 61.6 mostra lo schema di un amplificatore a tre stadi che 
soddisfa alle prescrizioni dette. Il metodo di calcolo dell’amplifica- 
tore è lo stesso che si è esposto nel capitolo 7, e quindi non viene 
ripetuto. Gli stadi 1 e 2 presentano un guadagno di tensione di 
circa 3 ciascuno, mentre lo stadio d’uscita, che ha impedenza di ca- 
rico più alta, ha guadagno 10. La compensazione per le alte fre- 
quenze è ottenuta con gli induttori d’esaltazione di risposta nei cir- 
cuiti di collettore e con i condensatori e induttori di blocco con- 
nessi agli emettitori. Il disaccoppiamento è realizzato con le reti 
resistore-condensatore disposte nei circuiti di polarizzazione di col- 
lettore di ciascuno stadio. Per gli amplificatori video si possono 
usare transistori con frequenza di taglio per base comune dell’or- 
dine di almeno 15 MHz. 


CIRCUITO DEL SONORO Per il sonoro nei televisori transistorizzati 
è vantaggioso il sistema a frequenza interportante. I segnali a fre- 
quenza interportante si prelevano dall’uscita del secondo rivelatore, 
e si amplificano — fino a un livello adatto per demodulazione in un 
discriminatore — in un amplificatore a frequenza intermedia a molti 
stadi, accordato alla frequenza interportante. Il segnale audio che 
esce dal discriminatore viene inviato all’altoparlante attraverso un 
normale amplificatore audio. 

Nella figura 61.7 è illustrato un canale per il sonoro di un televi- 
sore transistorizzato. Esso include un amplificatore a molti stadi a 
frequenza interportante e un amplificatore audio. Gli stadi del primo 
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amplificatore si progettano come indicato nel capitolo 6. Contra- 
riamente all’amplificatore a frequenza intermedia, tutti gli stadi 
sono accordati alla stessa frequenza. L’ultimo stadio alimenta un 
trasformatore chiuso su un normale discriminatore, ove due diodi 
semiconduttori operano il raddrizzamento. Il segnale audio compare 
all'uscita del discriminatore. 


Amplificatore a frequenza 
interpolante ‘a 4,5 MHz Discriminatore 







Al secondo 
rivelatore 





Amplificatore 
audio 


Altoparlante 


Fig. 61.7. Circuito del sonoro di un televisore transistorizzato. 


Da qui il segnale passa a un opportuno altoparlante attraverso un 
amplificatore audio a tre stadi con accoppiamento diretto. Lo stadio 
d’ingresso, con collettore comune serve ad elevare il livello d’im- 
pedenza e quindi riduce il carico del discriminatore. Il secondo sta- 
dio è connesso con emettitore comune e fornisce la potenza occor- 
rente per lo stadio d’uscita con collettore comune. 

Le polarizzazioni sono tali che il punto di lavoro dello stadio d’u- 
scita varia con la posizione del cursore che regola il volume. Poiché 
normalmente il televisore funziona a basso volume, questo accorgi- 
mento consente un considerevole risparmio di potenza dell’alimen- 
tatore. 
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CIRCUITI DI sINcRONIsMo Gli impulsi necessari per sincronizzare 
i circuiti di deflessione orizzontale e verticale di un televisore si pre- 
levano dal segnale video all’uscita del secondo rivelatore o dall’am- 
plificatore video. Nei circuiti di sincronismo debbono svolgersi due 
funzioni: gli impulsi per la sincronizzazione debbono essere rimossi 
dal segnale video, e inoltre si deve operare la separazione fra gli 
impulsi per il sincronismo verticale e quelli per il sincronismo oriz- 
zontale. Inoltre occorre una certa amplificazione per mantenere gli 
impulsi a livelli sufficienti. 

Un circuito di sincronismo per televisore transistorizzato è illu- 
strato nella figura 61.8. I segnali video provenienti dal secondo rive- 
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Fig. 61.8. Circuito degli impulsi di sincronismo. 


latore sono amplificati da uno stadio 7-p-n con emettitore comune, 
che a sua volta è direttamente collegato a uno stadio di taglio p-n-p. 
La polarità del segnale video è tale che gli impulsi di sincronismo 
risultano negativi alla base del transistore dello stadio di taglio, e 
quindi il transistore conduce e carica il condensatore C. Cosi si pone 
il circuito in condizioni operative tali che il transistore è polarizzato 
oltre l'interdizione, e quindi lascia passare soltanto la parte più ne- 
gativa del segnale video, cioè gli impulsi di sincronizzazione. Quindi 
al collettore del transistore si trovano soltanto gli impulsi di sincro- 
nismo orizzontale e verticale. C'è poi un secondo-amplificatore che 
eleva il livello degli impulsi. Gli impulsi per la sincronizzazione 
orizzontale si prelevano direttamente dal collettore del transistore di 
questo stadio amplificatore, mentre quelli per il sincronismo verti- 
cale si ottengono per integrazione dei fitti impulsi verticali pre- 
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senti allo stesso collettore. L'integrazione è eseguita con una rete RC 
del tipo usato nei televisori a tubi. 


CIRCUITI DI DEFLESSIONE ORIZZONTALE Il sistema di deflessione 
orizzontale comprende un rivelatore di fase e amplificatore, un oscil- 
latore a rilassamento e un transistore di commutazione d’uscita, che 
alimenta le bobine orizzontali del giogo di deflessione. Cosi si prov- 
vede allo spazzolamento del pennello elettronico sullo schermo del 
cinescopio in senso orizzontale. 

Il funzionamento del sistema dipende dalla capacità dei transistori 
di comportarsi come interruttori veloci. Ciò che occorre per pro- 
durre la voluta variazione lineare bidirezionale della corrente nel- 
l’induttanza del giogo di deflessione, è collegare alternativamente 
la bobina a due sorgenti di tensione costante (fig. 61.9): correnti 


Interruttore 







L 


Induttanza 
del giogo 





Fig. 61.9. Circuito a corrente lineare bidirezionale. 


lineari bidirezionali fluiranno nell’induttanza manovrando periodica- 
mente l’interruttore. Nel caso dei televisori l’interruttore deve essere 
azionato alla frequenza di spazzolamento orizzontale, e & deve es- 
sere uguale alla frazione del periodo consentita per il ritorno del 
raggio elettronico. Affinché l’escursione di corrente sia la stessa in 
entrambi i sensi, bisogna che l’interruttore resti chiuso sul contatto 
della batteria V per un tempo &£ volte maggiore del tempo di fun- 
zionamento e nell’altra posizione per il resto del ciclo. 

Una versione semplificata del circuito‘ è mostrata nella figura 
61.10. Qui l'interruttore resta chiuso per un &-esimo del ciclo e 
aperto per il resto. Il circuito risonante LC consente alla corrente 
nel giogo d’invertirsi rapidamente durante il tempo di apertura 
dell’interruttore, dopo di che il contatto si chiude e l’energia im- 
magazzinata del circuito risonante è restituita alla batteria. 

Il transistore del circuito di figura 61.11 realizza la funzione d’in- 
terruttore del circuito sopra descritto. In questa disposizione si 
sfruttano le seguenti proprietà del transistore. Esso diventa un per- 
corso di piccola impedenza se: a) il diodo collettore-base è polariz- 
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zato direttamente; 2) se è applicata una polarizzazione diretta al 
circuito d’emettitore, quando il collettore è polarizzato nel modo 
normale per il funzionamento del transistore. D'altro canto il tran- 
sistore presenta alta impedenza, se l’emettitore è polarizzato inversa- 
mente, quando il collettore è polarizzato nel modo normale. Queste 
proprietà riproducono assai bene quelle dell’interruttore ideale di 
figura 61.10. 

Il circuito funziona cosi: si può pensare che un ciclo abbia inizio 
quando il segnale d’ingresso polarizza l’emettitore in senso diretto, 
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Induttanza 
del giogo 





Fig. 61.10. Variante del circuito della figura 61.9. 


in modo che il transistore diventi un percorso di bassa impedenza. 
Con ciò si collega la bobina a una tensione costante, e quindi la 
corrente in essa cresce linearmente. Quando s’inverte la polarità del 
segnale d’ingresso, il transistore si interdice e il condensatore C è 
percorso da corrente di frequenza determinata da L e C. Alla fine 
del primo semiperiodo d’oscillazione la corrente nel giogo s’'inverte 
e. la tensione ai suoi morsetti diventa tale da far condurre il diodo 
collettore base, ricollegando cosi la bobina alla tensione di alimen- 
tazione. Quindi la corrente nel giogo, durante il tempo di condu- 
zione del diodo, decresce linearmente. Il ciclo si completa quando 
la corrente nel giogo è tornata a zero e il transistore ricomincia il 
periodo di conduzione. 

Si possono usare anche altri circuiti di spazzolamento, come il cir- 
cuito di deflessione con emettitore comune della figura 61.12, in 
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Fig. 61.11. Circuito di deflessione a transistore. 
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cui il diodo D in parallelo al transistore ha funzione di smorza- 
mento. La figura 61.13 mostra forme d’onda di tensioni e correnti 
in questo circuito. 

La figura 61.14 illustra una possibile versione del sistema di de- 
flessione. Il transistore di commutazione d’uscita T, è periodica- 
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Fig. 61.12. Circuito di scansione per televisione, con emettitore comune. 


mente “chiuso” e “aperto” dall’oscillatore a rilassamento p-n-p-n T3 
(cfr. $ 44, pp. 263-65), la cui frequenza è comandata al valore cor- 
rispondente alla scansione orizzontale dalla corrente fornita dal tran- 
sistore T.. Il transistore rivelatore di fase T, completa il circuito. 
La sincronizzazione orizzontale è ottenuta confrontando in fre- 
quenza e fase gli impulsi generati nelle bobine di deflessione oriz- 
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Fig. 61.13. Forme d’onda della tensione e della corrente nel circuito di de- 
flessione orizzontale. 
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zontale con gli impulsi di sincronismo ricevuti dall’antenna. Il ri- 
sultato del confronto è una corrente continua avente ampiezza e 
polarità funzioni della relazione di frequenza e fase delle due suc- 
cessioni d’impulsi confrontate. 

Al transistore 2-p-n T,, rivelatore di fase, sono applicati una ten- 
sione a dente di sega e gli impulsi di sincronismo. Al collettore è 
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Fig. 61.14. Schema del circuito di deflessione orizzontale. 


applicata la tensione a dente di sega ottenuta per integrazione della 
tensione della bobina di deflessione orizzontale. La rete integratrice: 
comprende i resistori R, e R, e il condensatore C.. Gli impulsi di 
sincronizzazione orizzontale sono applicati alla base del transistore. 
Il risultato è il seguente: se la frequenza dell’oscillatore a rilassa- 
mento è quella giusta, la tensione al collettore di 7; passa attraverso 
lo zero nella fase di ritorno del dente di sega nell’istante in cui 
l'impulso di sincronismo arriva alla base di T;, e non si verifica al- 
cuna variazione nella corrente continua d’emettitore. Quindi, in 
queste condizioni, non si applica alcuna correzione di fase all’oscil- 
latore. Se invece l’impulso di sincronizzazione arriva prima (0 dopo) 
il centro del tratto discendente del dente di sega, nasce una corrente 
positiva (o negativa) nell’emettitore del transistore rivelatore di fase, 
corrente che aumenta (o diminuisce) la frequenza dell’oscillatore, e 
quindi lo riporta al sincronismo. 

L’oscillatore orizzontale è del tipo a rilassamento fondato sulla ca- 
ratteristica con resistenza negativa di tipo N presentata dal transi- 
store p-n-p-n polarizzato nel modo emettitore coniugato o collet- 
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tore “a gancio” (cfr. cap. 8). Le oscillazioni nascono in virtù del 
condensatore Cs in parallelo con la resistenza d’ingresso negativa 
del transistore. Nel corso di un periodo il circuito collettore-base 
del transistore p-n-p-n presenta alternativamente impedenza bassa e 
alta. Questa commutazione periodica è utilizzata per pilotare il tran- 
sistore d’uscita 74 con una tensione avente forma d’onda simile a 
quella indicata nella figura 61.13. La polarizzazione diretta del diodo 
base-emettitore del transistore d’uscita, avente valore sufficiente a 
saturarne il collettore, è prelevata dall’alimentatore attraverso i 
resistori Rio e Ri. Quindi il transistore d’uscita, durante questa fase, 
è polarizzato nello stato “SI”. Quando il transistore p-n-p-m con- 
duce, la giunzione di Ro e Ri è praticamente riportata a terra, e la 
tensione ai capi del condensatore C7 polarizza inversamente il diodo 
emettitore-base, portando quindi il transistore nello stato “NO”. 
Quindi il transistore d’uscita conduce quando l'elemento p-n-p-n è 
interdetto, e viceversa. La frequenza e la frazione di periodo in cui 
si ha conduzione sono determinate da Rs, Ro, Cs e dalla tensione ai 
morsetti di Rio. Il controllo in frequenza dell’oscillatore si può 
ottenere variando la polarizzazione dell’emettitore del transistore 
p-n-p-n mediante la corrente di controllo derivata dal rivelatore di 
fase. La corrente continua di controllo è introdotta per mezzo del 
resistore R7. 

Invece dell’oscillatore a rilassamento p-n-p-n si può usare un co- 
mune multivibratore a transistori come quello nella figura 61.15, 
funzionante asimmetricamente per ottenere la forma d’onda voluta 
(cfr. fig. 61.13) per il transistore d’uscita. Il controllo automatico di 
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Fig. 61.15. Oscillatore multivibratore. 
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frequenza è realizzato variando il potenziale della base di uno dei 
transistori del multivibratore mediante la corrente di controllo che 
proviene dal resistore R7. I dettagli del progetto di un multivibra- 
tore a transistori sono forniti nel capitolo 8. 


CIRCUITI DI DEFLESSIONE VERTICALE Il sistema per lo spazzola- 
mento verticale comprende un oscillatore a rilassamento e un ampli- 
ficatore che alimenta le bobine verticali del giogo di deflessione. 
Con ciò si realizza la deflessione in senso verticale del raggio elet- 
tronico nel cinescopio. 
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Fig. 61.16. Schema del circuito di deflessione verticale. 


La figura 61.16 mostra un circuito di deflessione verticale. Un 
oscillatore a rilassamento 7, impiegante un transistore p-n-p-n, 
dello stesso tipo usato per la deflessione orizzontale, genera una ten- 
sione a dente di sega. Questa è ottenuta caricando periodicamente 
il condensatore C., con legge approssimativamente lineare, attra- 
verso il resistore R4, e scaricandolo poi rapidamente attraverso il 
circuito di collettore dell’oscillatore p-n-p-n, ogniqualvolta l’ele- 
mento p-n-p-n è in conduzione. La tensione ai morsetti del con- 
densatore è poi amplificata dal transistore 73 che, a sua volta, co- 
manda la corrente nel transistore di potenza 74. Poiché l’impedenza 
delle bobine verticali del giogo di deflessione è essenzialmente resi- 
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stiva, la tensione a dente di sega amplificata provoca una corrente 
variabile linearmente nel giogo, la cui ampiezza può essere co- 
mandata dal potenziometro di ampiezza verticale Rs. Questo 
resistore introduce degenerazione nel transistore amplificatore 73 
e quindi altera il guadagno dello stadio. La centratura verticale 
del fascio elettronico nel cinescopio è ottenuta facendo passare 
corrente negli avvolgimenti del giogo di deflessione, attraverso il 
resistore variabile R; e l’induttore L;. L’oscillatore a rilassamento 
p-n-p-n è sincronizzato con il periodo degli impulsi di sincronismo 
verticale prelevati dall’integratore della figura 61.8. Occorre però 
elevare il livello dell’uscita dell’integratore mediante uno stadio 
amplificatore, realizzato col transistore T,, per portare gli impulsi 
all'’ampiezza necessaria per la sincronizzazione. In luogo dell’oscil- 
latore a rilassamento p-n-p-n si può impiegare un comune multi- 
vibratore a transistori, come per il circuito di spazzolamento oriz- 
zontale (cfr. pagine precedenti). 


ALIMENTATORE DI ALTA TENSIONE PER IL CINEScoPIO Il potenziale 
acceleratore del cinescopio si può ottenere producendo alta tensione 
a partire dal circuito di scansione orizzontale, oppure mediante un 
alimentatore indipendente a transistori. Il primo metodo, largamente 
usato nei televisori a tubi elettronici, richiede l’uso di un trasfor- 
matore d’uscita collegato al circuito di collettore del transistore 
d’uscita di commutazione 7, della figura 61.14. L’alta tensione con- 
tinua si ottiene raddrizzando gli impulsi che appaiono al secondario 
del trasformatore. 

Con il secondo metodo si adotta un normale oscillatore di Hartley 
con un avvolgimento per alta tensione accoppiato al circuito volano 
dell’oscillatore. La tensione alternata cosi ottenuta viene raddrizzata 
e filtrata con metodi ordinari, allo scopo di produrre la tensione 
continua voluta. La frequenza dell’oscillatore dovrebbe essere sin- 
cronizzata con quella di scansione orizzontale per evitare difetti alla 
figura sullo schermo derivanti da inevitabili interferenze degli oscil- 
latori. 


CONTROLLO AUTOMATICO DI GUADAGNO Il controllo automatico del 
guadagno di un televisore si può realizzare variando il guadagno di 
potenza dell’amplificatore a frequenza intermedia in senso inverso 
alle variazioni d’intensità del segnale ricevuto. Poiché il guadagno 
di potenza dei transistori è funzione delle polarizzazioni, lo si può 
controllare mediante una tensione continua: basta ottenere un se- 
gnale continuo di ampiezza proporzionale all'intensità del segnale a 
radiofrequenza e applicarlo a elettrodi opportuni dei transistori ne- 
gli stadi a frequenza intermedia. 
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Tuttavia nell’uso di tensioni di polarizzazione per il controllo del 
guadagno insorgono diverse difficoltà; in particolare le variazioni di 
polarizzazione inducono spostamenti della risposta in frequenza del- 
l'amplificatore e cambiamenti nei Q effettivi del circuito. Per esem- 
pio nell’amplificatore FI a tetrodo della figura 61.4 una diminuzione 
della sola tensione di collettore fa aumentare la capacità d’uscita del 
transistore e quindi sposta verso il basso la frequenza di risonanza. 
Una riduzione della corrente d’emettitore, d’altro canto, fa dimi- 
nuire la capacità d’uscita, e quindi aumenta la frequenza di riso- 
nanza. Pertanto, per non spostare la frequenza centrale del cir- 
cuito a frequenza intermedia con il controllo automatico di guada- 
gno, occorre variare contemporaneamente due o più polarizzazioni, 
in proporzioni tali da dare spostamenti di frequenza che si elidano 
a vicenda. 

La figura 61.17 illustra un circuito per il controllo automatico di 
guadagno (CAG), nel quale si variano simultaneamente la corrente 
d’emettitore e la polarizzazione fra le basi. Il controllo è applicato 
a tre stadi a tetrodo a frequenza intermedia. Si usa un triodo p-n-p 
per amplificare il segnale CAG che può essere prelevato dal secondo 
rivelatore. I resistori Ri e R, servono per polarizzare il triodo in 
modo che, in assenza di segnale di controllo, la resistenza in conti- 
nua fra collettore ed emettitore del transistore p-n-p non sia ecces- 
siva. Il segnale CAG deve essere applicato al triodo fra la base e 


o Segnale CAG 
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Fig. 61.17. Circuito CAG a transistori. 
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l’emettitore con polarità tale da far diminuire la polarizzazione di- 
retta applicata all’emettitore, cioè il segnale di controllo deve essere 
negativo alla base del transistore p-n-p. Quando il segnale di con- 
trollo aumenta, la corrente di polarizzazione diretta del triodo di- 
minuisce, e quindi si presenta un percorso in continua di alta resi- 
stenza fra emettitore e collettore. Perciò aumenta la caduta di ten- 
sione V., e di conseguenza diminuisce la tensione di polarizzazione 
fra le basi e la differenza fra V3 e V,, che è la tensione di polariz- 
zazione d’emettitore del tetrodo. In definitiva il segnale di controllo 
fa diminuire sia la corrente di polarizzazione d’emettitore del te- 
trodo, sia la tensione di polarizzazione fra le basi. Ne deriva una 
riduzione del guadagno a frequenza intermedia senza spostamento 
apprezzabile nella risposta in frequenza. 


Generatore di sincronismo per televisione 


I trasmettitori televisivi contengono fra l’altro i generatori di sin- 
cronismo, che producono impulsi trasmessi insieme al segnale video 
con lo scopo di sincronizzare i circuiti di deflessione dei televisori 
con le frequenze di scansione delle apparecchiature degli stadi. Le 
caratteristiche elettriche e fisiche dei transistori li rendono partico- 
larmente adatti per molte delle funzioni circuitali dei generatori di 
sincronismo. 


SCHEMA A BLOCCHI DEL GENERATORE DI SINCRONISMO La figura 
61.18 mostra lo schema a blocchi di un generatore di sincronismo 
per applicazioni industriali della televisione. Un generatore per tele- 
visione industriale non deve fornire impulsi verticali serrati o im- 
pulsi di equalizzazione quali occorrono nella televisione normale, 
poiché gli impulsi orizzontali e verticali non sono combinati. Il cir- 
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Fig. 61.18. Schema a blocchi del generatore di sincronismo. 
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cuito comprende un oscillatore stabile a 31,5 kHz, due divisori di 
frequenza e un controllo automatico di frequenza. Uno dei divisori 
opera la divisione per due per produrre gli impulsi orizzontali alla 
frequenza di ripetizione di 15,75 kHz, mentre il secondo divide per 
525 per ottenere gli impulsi verticali a 60 Hz.* L’uscita del divisore 
per 525 è confrontata con la frequenza di rete nel circuito di con- 
trollo automatico di frequenza. Ogni eventuale differenza di fase dà 
luogo ad una correzione applicata all’oscillatore a 31,5 kHz che 
elimina la differenza. Cosi si aggancia la fase dell’oscillatore alla fre- 
quenza di rete e si riduce l'eventualità di difetti sullo schermo del 
tipo a tratti scuri mobili, difetti che si avrebbero se ci fosse interfe- 
renza con la frequenza di rete. 


GENERATORE DI SINCRONISMO A TRANSISTORI La figura 61.19 mo- 
stra lo schema di un generatore di sincronismo per televisione indu- 
striale. L’oscillatore a 31,5 kHz è del tipo Colpitts descritto nel ca- 
pitolo 8, e comprende il transistore 7, il resistore Rg, i condensa- 
tori C7 e Cz, e l’induttanza L. Una certa stabilità è conferita all’o- 
scillatore dal grande valore della resistenza d’emettitore Rs. Un 
transistore a reattanza 7:, in parallelo al circuito accordato del- 
l’oscillatore, sposta la frequenza di lavoro dell’oscillatore, quando si 
applica un segnale di controllo in continua al suo ingresso. L'uscita 
dell’oscillatore ha ampiezza sufficiente per saturare il transistore am- 
plificatore T;, dal quale dunque esce un’onda quadra di tensione che 
viene inviata ai circuiti divisori. 

Il segnale di comando in continua applicato al transistore a reat- 
tanza è prelevato dal rivelatore di fase composto dai diodi D, e D,, 
dal potenziometro Rs, dai condensatori d’accoppiamento C, e C3 e 
dallo stadio invertitore di fase 7. Gli impulsi positivi provenienti 
dal divisore per 525 sono amplificati dall’invertitore di fase 7) e 
applicati a due rami del ponte formato dai diodi Dj e D; e dal po- 
tenziometro Rs: gli impulsi negativi sono applicati a un ramo, quelli 
positivi all’altro. Al cursore del potenziometro è applicata una ten- 
sione a 60 Hz prelevata dalla rete. Il punto comune ai due diodi, 
allora, assume un potenziale pari al valor medio dell'onda sinusoidale, 
la media essendo riferita solo al tempo durante il quale sono presenti 
gli impulsi. Tale valor medio è nullo, se i passaggi per lo zero del- 
l'onda sinusoidale coincidono con gli istanti centrali degli impulsi 
uscenti dall’invertitore di fase. Se invece questa situazione non si 
verifica, cioè se c’è differenza di fase, quel valor medio non è zero, 


* [Questi dati si riferiscono alle apparecchiature televisive americane, tutta- 
. via la trasposizione alle frequenze europee può essere fatta facilmente. Non 
pare che sia opportuno modificare il testo originale in tal senso, dato il ca- 
rattere generico e descrittivo della trattazione.] 
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e il punto comune ai diodi assume un potenziale positivo o negativo 
a seconda del segno della differenza di fase. Questo potenziale varia 
la tensione della base del transistore 7 che, a sua volta, applica una 
corrente continua di correzione al transistore a reattanza. Quindi 
varia la frequenza dell’oscillatore, e si elimina la differenza di fase 
fra gli impulsi a 60 Hz e la tensione di rete. 

I divisori sono del tipo binario in cascata descritti nel capitolo 10, 
e sono forniti di reazione per ottenere i rapporti voluti. La divisione 
per due per gli impulsi orizzontali si ottiene con un solo contatore 
binario. La divisione per 525, invece, è ottenuta in diverse fasi. Sono 
convenienti divisioni successive per 15, 7 e 5. 
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Capitolo 12 
CIRCUITI SPECIALI 


62. INTRODUZIONE 


In ciascuno dei capitoli precedenti è stata discussa in dettaglio 
un'importante applicazione dei transistori. Esistono però alcuni cir- 
cuiti speciali che non si possono classificare in nessuno dei capitoli 
precedenti, e tuttavia sono troppo importanti per essere omessi. 
Qualcuno di essi, infatti, rappresenta applicazioni quasi ideali, nel 
senso che usa espressamente proprietà dei dispositivi semiconduttori, 
che non si ritrovano nei tubi elettronici né in altri componenti. 

Alcuni circuiti speciali saranno discussi qui di seguito. 


63. LIMITATORI (O SFIORATORI) PER BASSI LIVELLI 


La limitazione (o sfioramento) della tensione a bassi livelli è in 
molti casi utilissima, soprattutto dopo l’avvento dei transistori. Poi- 
ché in un apparecchio a modulazione di frequenza transistorizzato 
il guadagno per transistore è considerevolmente più alto negli stadi 
che seguono il discriminatore che in quelli che lo precedono, tanto 
più basso è il livello al quale si può operare la limitazione e la di- 
scriminazione, tanto meglio saranno utilizzati i transistori. Ciò im- 
pone l’uso di sfioratori a livello molto basso (dell’ordine del millivolt). 


Fig. 63.1. Stadio a transistore. 
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Si consideri il circuito di figura 63.1. Se V varia, l’impedenza d’u- 
scita Zo, cambia come indicato nella figura 63.2. Il circuito è la 
base di un limitatore a basso livello, come indicato nel seguito. La 
figura 63.3 mostra l’equivalente in controfase del circuito di figura 
63.1. Qui gli effetti raddrizzanti delle due giunzioni non polarizzate 


R in kQ C in pF 


Componente resistiva di Z, 
Componente reattiva di Z, 





Vee in mV 


Fig. 63.2. Impedenza d’uscita in funzione della tensione fra emettitore e base. 


si elidono e non compaiono nell’impedenza d’uscita, che viene ora 
usata come elemento controllato nel circuito potenziometrico di 
figura 63.4. 

Il circuito funziona nel modo seguente. Il segnale d’uscita è pre- 
levato dal circuito potenziometrico, i rami in parallelo del quale 


Fig. 63.3. Stadio a transistori in controfase. 


sono due impedenze controllate. Il segnale d’ingresso è applicato al 
circuito potenziometrico, come pure alle impedenze controllate A 
e B. V; e V, sono sfasate di 180° in modo che A agisce solo per un 
semiperiodo del segnale, e B per l’altro. Il circuito definitivo è 
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quello di figura 63.5. Il resistore r può essere aggiunto per migliorare 
in certa misura l’azione sfioratrice. La risposta del circuito è indi- 
cata in figura 63.6. 






Segnale FM Uscita 
— > —_— 


Fig. 63.4. Schema di principio di limitatore. 


Se è tollerabile lo sfioramento a livello un po’ più alto (decimi di 
volt), si può ottenere una risposta estremamente piatta usando un 
solo diodo a giunzione come limitatore (fig. 63.7). Per effetto di ac- 
cumulazione di lacune si ottiene sfioramento simmetrico. Si ammette, 
per semplicità, che quando si applica una tensione costante alla 





Fig. 63.5. Circuito effettivo di limitatore a basso livello. 
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giunzione in senso diretto, tutti i portatori che attraversano la giun- 
zione siano lacune, le quali dunque saranno distribuite come mo- 
strato nella figura 63.8. Se si inverte di colpo la tensione applicata, 


Uscita (mV) 





0 
0,0001 0,001 0,002 0,005 0,01 0,02 0,05 01 0,2 05 1 


Ingresso (V) 


Fig. 63.6. Caratteristica di limitazione del circuito di figura 63.5. 


“= 


< 
» È 
Uscita *S, Carico 


< 
5» 
si 


Ingresso 


Fig. 63.7. Limitatore simmetrico con diodo a giunzione. 


la regione di transizione si svuota immediatamente di portatori, e 
praticamente tutta la caduta di tensione inversa si manifesta fra gli 
estremi di una sottilissima barriera (fig. 63.9). All’istante to di com- 
mutazione il gradiente in x=0 è praticamente infinito. Poiché la 
corrente di lacune è proporzionale al gradiente di concentrazione 
delle lacune nella barriera, si avrà inizialmente una forte corrente di 


Regione di transizione 


Regione p Regione n 


Densità di lacune 





Fig. 63.8. Diodo polarizzato nel senso di conduzione. 
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lacune che rifluisce nella regione p. Questo flusso di lacune, che 
diminuisce al ridursi del gradiente, costituisce una corrente inversa 
nel diodo. 

Se si applica tensione alternata al diodo, la corrente risultante in 
esso sarà dipendente dalla frequenza. La figura 63.10 mostra come 


Regione di transizione 






Regione » 


Densità di lacune 


Fig. 63.9. Diodo polarizzato inversamente. 


la forma d’onda cambia per frequenza crescente. Nella figura 63.10 
l’area negativa rappresenta la carica accumulata: si vede dunque che, 
se la frequenza è abbastanza elevata, si avrà una completa semionda 
negativa prima che comincino a intervenire le lacune accumulate. 

Il funzionamento dello sfioratore si può dedurre dalla figura 63.11. 
La curva tratteggiata A rappresenta la caratteristica inversa virtuale 
all’istante dell’inversione di polarità. Essa è funzione del tempo, e 
se si lascia trascorrere un tempo sufficiente, si sposta nella direzione 
della freccia, fino a portarsi in B, cioè nella usuale caratteristica in- 
versa del diodo. 


AAVV 


Fig. 63.10. Corrente nel diodo in funzione del tempo al crescere della fre- 
quenza del segnale d’ingresso. 


La precedente trattazione mostra che il limitatore funziona solo a 
frequenze ove l'efficienza di rivelazione è bassa. Usando diodi a 
giunzione opportuni, di silicio o di germanio, si ottengono uscite 
sinusoidali per frequenze superiori a 60 o 70 kHz, e lo sfioramento 
è possibile fino a circa 30 kHz. 

L'ampiezza alla quale ha inizio lo sfioramento può essere regolata 
con una piccola polarizzazione, diretta o inversa. Ad esempio una 
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polarizzazione inversa di 0,4 V sposta la curva di sfioramento di un 
diodo a giunzione di germanio fino a farla diventare simile a quella 
di un diodo a giunzione di silicio. 

Questo circuito può essere usato in apparati che richiedono sfiora- 
mento molto piatto: variazioni di 80 db del segnale d’ingresso di un 
amplificatore-limitatore a quattro stadi possono ridursi a variazioni 
di 1 db in uscita, o ancor meno. Per un diodo al germanio non 
polarizzato, l’effetto sfioratore incomincia a livelli di circa 0,1 V 
efficaci. 


-. 


Uscita limitata 


Fig. 63.11. Rappresentazione grafica del funzionamento di un limitatore. 


64. FILTRI ATTIVI A TRANSISTORI 


I filtri attivi possono essere di due tipi fondamentali: 4) quelli in 
cui i transistori influiscono sulle proprietà di un solo componente, 
e b) quelli in cui i transistori alterano il comportamento globale del 
circuito. 


Poiché i transistori sono più sensibili alla temperatura dei compo- 


28 
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nenti dei filtri passivi, l'inclusione di essi è giustificata quando con- 
sente di ottenere filtri più piccoli, più leggeri o più economici di 
quelli classici, oppure consente di costruire filtri classicamente irrea- 
lizzabili. 

Nella maggior parte dei casi è la prima ragione a consigliare l’uso 
di elementi attivi. 

Nei filtri gli induttori di grande induttanza e alto Q sono gli ele- 
menti più pesanti, ingombranti e costosi, e tuttavia debbono essere 
usati per le basse frequenze. È appunto in questo campo di fre- 
quenze che il progettista di filtri tende a utilizzare elementi attivi, 
sperando di ridurre peso, ingombro e costo degli induttori, o ma- 
gari eliminarli totalmente. 


Moltiplicatori d’induttanza e di fattore di merito 


La funzione più richiesta agli elementi attivi nei filtri è forse quella 
di moltiplicazione di L e di Q. 

Si consideri un semplice circuito comprendente un induttore di 
induttanza L in serie con un resistore di resistenza r. Il fattore di 
merito del circuito è WL/r. Se si aggiunge in serie una resistenza ne- 
gativa — R, del tipo con caratteristica ad N (tipo stabile a circuito 
aperto) discusso nel $ 44, il Q effettivo sale a WL/(r-R). 

Se ora l’intero circuito è posto nel circuito d’emettitore di un 
transistore nell'inserzione con emettitore comune, si ha: 


Zi= (bvtr-R+j0L)/(1+b2w). [64.1] 


Quindi la componente reattiva risulta moltiplicata per 1/(1+2») e 
il Q totale è diventato wL/(bin+r—R). 

Teoricamente si può ottenere in questo modo qualsiasi valore di 
O, però, quanto più Q è elevato, tanto più il circuito si avvicina a 
condizioni di instabilità. La figura 64.1 mostra un moltiplicatore di 
L e di Q. Questo circuito è, tuttavia, sensibile a variazioni di tem- 
peratura. 

Per aumentare Q senza aumentare L si possono seguire diverse 
strade. In generale, qualsiasi circuito potenzialmente capace di oscil- 
lare può produrre un aumento del Q della sua bobina, se è smor- 
zato fino a renderlo stabile. Nella costruzione dei filtri, l’uso di mol- 
tiplicatori di Q è molto più diffuso dell'impiego di dispositivi che 
aumentano sia Q che L; ciò è comprensibile se si pensa ai metodi di 
progetto dei filtri a £ e 77 costanti. Per questi filtri, infatti, i valori 
delle induttanze sono calcolati con molta precisione giacché, insieme 
con i valori delle capacità, determinano i poli e gli zeri delle fun- 
zioni di rete. Nel calcolo si ammette implicitamente che il Q degli 
induttori sia infinito (un Q finito conduce necessariamente a filtri 
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non ideali). Quindi, purché il circuito resti stabile, ogni aumento di 
Q migliora il comportamento del filtro. Inoltre, in filtri di questo 
tipo, un Q elevato è necessario soltanto in una stretta banda di fre- 
quenza (per esempio, nelle sezioni 77-derivate, alle frequenze corri- 
spondenti ad attenuazione infinita), quindi si possono usare resistori 
negativi a banda stretta. 


Diodo 
a doppia base 





Fig. 64.1. Circuito moltiplicatore di Ledi Q. 


Il progetto di un filtro attivo con moltiplicatori di Q procede in 
due gradi: dapprima si calcola il filtro passivo con elementi RLC, 
poi si introducono moltiplicatori di Q per qualcuno o per tutti gli 
induttori. 

I moltiplicatori di Q possono anche essere costruiti con una resi- 
stenza negativa del tipo stabile in corto circuito (caratteristica tipo 
S), in parallelo all’induttore. Questa disposizione è in qualche caso 
più conveniente. 


Filtri a reazione 


In questo tipo di filtro gli elementi attivi influenzano il compor- 
tamento del circuito nel suo complesso. Come mostrato nella fi- 
gura 64.2, nel circuito di reazione di una configurazione del tipo 
dell’amplificatore controreazionato è inserito un transistore, mentre 
la rete filtrante è disposta nel circuito principale. Si può dimostrare 
che il guadagno di corrente di corto circuito del sistema è 


A=iofi = Asl(1- A+ AA) [64.2] 
in cui 
A,= A;(1-A)/(1-A;A;), [64.3] 
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essendo: A,= guadagno di corrente di corto circuito della rete a 
tre terminali, nella direzione indicata; A, = guadagno di corrente di 
corto circuito del transistore, nella direzione indicata. 

Le relazioni sopra fornite sono sufficientemente precise purché sia 


Yin] > |Y22.| [64.4] 
Iyzzn &|1/Piso, [64.5] 





Fig. 64.2. Schema di principio di un filtro a reazione. 


in cui il pedice si riferisce alla rete a tre terminali e il pedice d ai 
parametri del transistore, nell'inserzione con base comune. Quanto 
esposto è la base del progetto dei filtri di questo tipo, come si illu- 
strerà con un esempio. 

Si debba calcolare un filtro passa-alto che abbia un rapporto di 
corrente di corto circuito assegnato nel modo seguente: 4) piatto 
nella banda passante, 2) ridotto di 3 db a 200 Hz, c) decrescente di 
12 db per ottava a frequenza inferiore. 

La funzione di trasferimento di questo filtro, intorno alla pulsa- 
zione di riferimento di un radiante al secondo è data da‘ 


A;=52/(52+1,4145+1) [64.6] 


ove s è l’operatore d/dr. 

Poiché A; è il guadagno di corrente di corto circuito del circuito 
comprendente il transistore e gli elementi ad esso collegati nell’inser- 
zione con base comune, si può far si che 0O<A,<1. Stabilito il va- 
lore di A., dalla [64.3] si può dedurre la corrispondente espressione 
di An. Il progettista dovrà scegliere un valore di A, tale che la 
funzione A, sia realizzabile su una rete passiva contenente solo ele- 
menti resistivi e capacitivi.** Ad esempio, se si sceglie per A. il 
valore 3/7, si ha 

An = 52/(5+0,828)(5+4,828). [64.7] 
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La figura 64.3 mostra il circuito che realizza questa funzione. 
Poiché il circuito è stato calcolato per la pulsazione unitaria, men- 
tre la rete effettiva deve avere frequenza di taglio di 200 Hz, le 
capacità della figura 64.3 debbono essere divise per 27 x 200. Inoltre, 
poiché il circuito è progettato per impedenza unitaria, si può ele- 
vare il livello d’impedenza di un fattore K moltiplicando tutte le 
resistenze per K e dividendo tutte le capacità per lo stesso fattore. 


2 2 





Fig. 64.3. Circuito passivo nella maglia di reazione. 


Nell'esempio, si può elevare il livello d’impedenza fino a soddisfare 
le disuguaglianze 64.4 e 64.5. Un livello d’impedenza di 106/(2007)Q 
è particolarmente opportuno perché conduce a valori di capacità 
facilmente reperibili in commercio. Il circuito definitivo è illustrato 
nella figura 64.4. 


Tripolo SI 
ASTA “cen | 


0,1 uF 1 uF 1 uF 







Controllo 
di reazione 


Fig. 64.4. Filtro a reazione. 
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Filtri con convertitori d’impedenza 


Questi sono forse i filtri attivi più intensamente studiati. Con essi è 
possibile realizzare qualsiasi funzione di trasferimento Z,; normal- 
mente realizzabile con elementi RLC mediante l’uso di soli ele- 
menti RC. 

Il convertitore d’impedenza è stato dettagliatamente descritto da 
Merrill‘ nella versione a tubi elettronici, e da Linvill‘*” nella ver- 
sione a transistori, ed è caratterizzato dal fatto che presenta all’in- 
gresso un’impedenza pari a quella d’uscita cambiata di segno. Cioè, 
se il carico è Z., l’impedenza d’ingresso è —Zi. Le proprietà circui- 
tali del convertitore dipendono direttamente dal valore di 2 € 
sono relativamente indipendenti dalla frequenza. Il dispositivo è in 
genere sensibilmente stabile con la temperatura, e, mediante l’ag- 
giunta di circuiti di compensazione che richiedono altri due transi- 
stori, diventa estremamente stabile e preciso nella conversione d’im- 
pedenza. 

Il principio di funzionamento è il seguente: la matrice a del con- 
vertitore può essere scritta come 


1 0 

0 1 
Se il convertitore è disposto in cascata con due quadripoli A e B 
(fig. 64.5) la Z,; complessiva è data da 


Za = ZaaZ218/(Zaa-Z18) [64.8] 


Il progetto di un filtro di Z,; assegnata può essere meglio illustrato 
con un esempio. 





Fig. 64.5. Circuiti in cascata. 


Si debba calcolare un filtro passa-basso con funzione di trasferi- 
mento data da 


Za =1/(2+5+1). [64.9] 


Si comincia col dividere numeratore e denominatore per il polino- 
mio (s+a)(5+2), dove 4 e è sono quantità positive arbitrarie. Come 
spesso accade nei problemi di sintesi, il progettista può inizialmente 
fare delle scelte, arbitrarie dal punto di vista teorico, ma che dovrà 
poi modificare per ottenere valori ragionevoli dei parametri del cir- 
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cuito, per esempio degli elementi R e C nel caso presente. Posto 
allora a= 0,5, e 5= 1,0 si può scrivere 


Zn= (Z214Z218)/(Zoa—Zn18)= 
=[1/(5+0,5)(s+1,0)]/[(s°+s5+1)/(5+0,5)(s+1,0)]. [64.10] 
È ora necessario realizzare 


Zrra-Zu8 = (5+5+1)/(5+0,5)(5+1,0) [64.11] 


estado 1/(5+0,5) (5+1,0). [64.12] 
La sintesi di Z2,4—Z;8 può essere condotta nel modo seguente: 


Zara Zu = ($+5+1)/(5+0,5)(5+1,0)= 
=1+1,5/(5+0,5)-2/(s+1,0). [64.13] 


Si ponga ora 

Zr24=1+1,5/(5+0,5) [64.14] 
essendo 

Zu8=2/(5+1,0). [64.15] 


Queste due funzioni possono essere realizzate con circuiti RC. Se 
si realizzano Z224 € Zyis con reti a scala, senza condensatori i7 serie, 
si può mostrare che‘ 


Za4= 1/(5+0,5) [64.16] 
Zus=1/(5+1,0) [64.17] 

essendo 
ZaraZn8 =1/(5+0,5)(5+1,0). [64.18] 


Il circuito complessivo è indicato’ nella figura 64.6, e può essere ri- 


il 10 









Convertitore 
d’impedenza 
negativa 





Fig. 64.6. Filtro a impedenza negativa (passa-basso). 


disegnato nella forma della figura 64.7. Naturalmente si può ora ri- 
portare il circuito al valore di frequenza ed al livello d’impedenza 

desiderato, come si è fatto nell'esempio precedente (pp. 435 sgg.). 
Come secondo esempio, sia 


Za = s2/(5+5+1). [64.19] 
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Il filtro è identico al precedente, salvo che è del tipo passa-alto. 
Usando gli stessi valori di prima si ottiene 
ZrraZa8 = s2/(5+0,5) (s+1,0) [64.20] 
Zra-Zus=(5+5+1)/(5+0,5)(5+1,0)= 
=1+1,5/(5+0,5)-2/(5+1,0), [64.21] 
ove 
Z224=1+1,5/(5+0,5) [64.22] 
Zx8=2/(5+ 1,0). [64.23] 









Convertitore 
d’impedenza 
negativa 


Va 


Fig. 64.7. Versione modificata del filtro della figura 64.6. 


Se si volesse ancora realizzare Z2,4 € Zyis nella forma di reti a 
scala senza condensatori in parallelo,‘ dovrebbe valere la relazione: 


ZraZn8 = s/(5+0,5)(5+1,0). 


Purtroppo Ziix può essere realizzata con elementi RC soltanto con 
un condensatore in parallelo. Inoltre, la realizzazione di Z,4 nella 
forma detta richiede che il generatore abbia impedenza puramente 
capacitiva. La difficoltà si può aggirare con il seguente artificio. Sia 


Zx4 = 1+1,5/(5+0,5)+1. [64.24] 
Allora 
Zus=2/(5+1,0)+1. [64.25] 


In questo modo si acquista un ulteriore grado di libertà e si può 
realizzare il circuito nella forma mostrata nella figura 64.8. Anche 
qui si può ovviamente riportare il circuito alla frequenza e al livello 


3/8 F . 2/9 F 









Convertitore 
d’impedenza 
negativa 


Fig. 64.8. Filtro a impedenza negativa (passa-alto). 
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d’impedenza desiderati. La sintesi di Z24 e Z1r è di solito fatta con 
circuiti a scala, ma spesso si può ricorrere a reti a traliccio‘ o ai 
loro equivalenti asimmetrici. Ciò di solito dà luogo a termini più 
complicati nel numeratore di Z,;, e quindi a un diverso comporta- 
mento del filtro. 


65. ELEMENTI CON COEFFICIENTE DI TEMPERATURA POSITIVO 


Molto spesso la compensazione degli effetti termici nei circuiti 
con transistori richiede l’uso di elementi con coefficiente di tempe- 
ratura relativamente grande. Di solito gli elementi termosensibili di- 
sponibili sul mercato (come i termistori) hanno coefficiente nega- 
tivo: quei pochi che lo hanno positivo, lo hanno molto piccolo, 
oppure richiedono notevole potenza. 


Raz in kQ 





Fig. 65.1. Circuito a transistore, Fig. 65.2. Resistenza d’uscita in fun- 
con coefficiente di temperatura zione della temperatura. 
positivo. 


La figura 65.1 mostra un circuito, comprendente un transistore, 
un diodo e un resistore, che ha coefficiente di temperatura positivo 
e grande, e che può funzionare a livelli di potenza molto bassi. Il 
comportamento del circuito può essere agevolmente capito se si fa 
riferimento alla figura 18.6 (cap. 3). Si era mostrato che, in quel 
circuito la corrente d’emettitore poteva essere resa indipendente 
dalla temperatura usando un diodo con corrente inversa uguale alla 
leso del transistore. Se ora si usa un diodo con corrente inversa mag- 
giore di Zoro, Si ottiene sovracompensazione, e la corrente d’emetti- 
tore del transistore decresce al crescere della temperatura. Con un’op- 
portuna scelta dei componenti si può fare in modo che la corrente 
«totale / (fig. 65.1) decresca al crescere della temperatura, cioè au- 
menti la resistenza effettiva del circuito Rus. La figura 65.2 indica 
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l'andamento della resistenza in funzione della temperatura, ottenuto 
sperimentalmente nelle condizioni dette. 

Il circuito gode della proprietà che, per elevati valori di R si os- 
servano massimi molto acuti nella caratteristica (fig. 65.3). La posi- 
zione del picco dipende dalla tensione applicata, quindi il circuito 
può essere usato come sensibile dispositivo sia per controllo di tem- 
peratura che per controllo di tensione. 
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40 
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20 
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Fig. 65.3. Resistenza d’uscita in funzione della temperatura. 


66. CONVERTITORI DA CONTINUA A CONTINUA 


Un problema che si incontra spesso nel progetto di apparecchi 
elettronici è l’ottenere tensioni costanti di valore medio e alto par- 
tendo da un alimentatore di bassa tensione. Ciò è spesso ottenuto 
con organi meccanici come macchine rotanti o vibratori meccanici. 
Per applicazioni di piccola potenza, però, i gruppi motore-genera- 
tore hanno basso rendimento e presentano tutti gli inconvenienti 
delle spazzole e dei commutatori. D'altro canto i convertitori con 
vibratore meccanico richiedono un’asta vibrante, un trasformatore 
e un raddrizzatore. Sebbene il metodo abbia il pregio della sem- 
plicità e di un elevato rendimento, al suo impiego in applicazioni 
critiche vengono mosse obiezioni, che riguardano essenzialmente gli 
svantaggi del vibratore meccanico. Questi sono: durata modesta, 
generazione di tensioni transitorie dovute agli archi nei cantatti, e 
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bassa frequenza di funzionamento. Quest'ultima limitazione è partico- 
larmente importante nelle applicazioni in circuiti per velivoli, poi- 
ché impone l’uso di trasformatori e filtri relativamente grandi e 
pesanti. Poiché i transistori possono funzionare come commutatori 
veloci, l’idea di sostituirli ai vibratori meccanici è molto attraente, 
perché ciò si risolverebbe in alto rendimento, lunga durata e fre- 
quenza relativamente elevata, con conseguente riduzione delle di- 
mensioni del trasformatore e del filtro. 


Principio di funzionamento 


Il convertitore da continua a continua si fonda sulla produzione di 
tensione alternata da una sorgente in continua a bassa tensione, sul- 
l'elevazione dell’alternata con tecniche ordinarie, e infine sul rad- 
drizzamento dell’alta tensione. La maggior parte dei circuiti pro- 
posti‘! usano una forma del multivibratore simmetrico tipo RL, 
descritto nel $ 44 (pp. 276 sgg.). Nella trattazione che segue si con- 
sidererà una forma più generale di questo oscillatore, cioè la versione 
asimmetrica, (!°-!” 

Il circuito di base è mostrato nella figura 66.1. Un transistore 7; 
del tipo p-n-p, di grande potenza (si potrebbe utilizzare un 2-p-m, 





Transistore 
di potenza 










Transistore 
di azzeramento » 
del nucleo 





Fig. 66.1. Convertitore da continua a continua, a transistori 


con piccole varianti al circuito), insieme con un transistore di pic- 
cola potenza 7), ancora del tipo p-n-p, e con un trasformatore, co- 
stituiscono il multivibratore asimmetrico. Il circuito è disposto in 
modo che il collettore del transistore di potenza sia collegato a uno 
dei morsetti della batteria, eliminando cosî la necessità di isolare 
elettricamente il collettore da un dispersore di calore collegato a 
massa. 
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Negli avvolgimenti del trasformatore nasce corrente alternata 
quando i transistori commutano la tensione di alimentazione Vy al- 
ternativamente sugli avvolgimenti W, e W.. La commutazione av- 
viene quando il nucleo del trasformatore si satura. Gli avvolgimenti 
di controreazione W,; e W, forniscono ai transistori le correnti di 
base che ne determinano il funzionamento, mentre l’avvolgimento 
W; rende disponibile la tensione voluta, che viene ancora raddriz- 
zata con raddrizzatore a mezz’onda e poi filtrata. Le polarità del- 
l’avvolgimento e del raddrizzatore sono scelte in modo che vada 
potenza al filtro soltanto durante le fasi di conduzione del transistore 
di potenza 7;. Si può ottenere un circuito simmetrico usando due 
transistori di potenza, facendo W, e W, di ugual numero di spire 
e collegando a W; un raddrizzatore a due semionde. 

Si calcola la frequenza di funzionamento del convertitore conside- 
rando il tempo necessario per far descrivere al nucleo del trasfor- 
matore il ciclo d’isteresi. In base alla trattazione svolta al $ 44 
(pp. 276 sgg.), il tempo di conduzione t; del transistore T; (che è 
uguale al tempo occorrente per commutare il nucleo da saturazione 
in una direzione a saturazione in direzione opposta) è dato. da 


t1=2N\ABm/Vs, [66.1] 


ove N, è il numero di spire dell’avvolgimento W,, Vs è la tensione 
di alimentazione del convertitore, A la sezione del nucleo in m?, e 
B,.. l’induzione di saturazione in Wb/m?. 
Analogamente, se #, è il tempo di conduzione del transistore 7), 
si avrà 
t3=2N,ABn/Vs [66.2] 


in cui N, è il numero di spire dell’avvolgimento W.. Se si trascura 
il tempo'di commutazione, il periodo 7 è dato da 


T=1t,+t,= [66.3] 
=2AB,(N;+N))/Vs. [66.4] 


Quindi la frequenza di funzionamento del convertitore è 
f=1/T=Vs/2AB,(N;+N)). [66.5] 


Riassumendo il funzionamento del circuito si osserva che il transi- 
store 7. serve a invertire la magnetizzazione del nucleo del trasfor- 
matore dopo ogni ciclo di conduzione del transistore di potenza 71. 
Poiché durante la fase di ripristino della magnetizzazione non si ha 
in uscita erogazione di potenza, il transistore 7, deve solo fornire 
la potenza necessaria per il processo d’inversione della magnetizza- 
zione. Basterà quindi, nella maggior parte dei casi, un transistore di 
bassa potenza (da 50 a 150 mW). 
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I tempi t; € t, possono essere scelti in modo da sfruttare vantaggio- 
samente la potenza del transistore T;. Se / è la massima corrente 
continua nominale del collettore, la potenza trasferita dal transistore 
T, all’avvolgimento W, è (a parte le perdite nel transistore stesso) 


P= Vslt;/T. [66.6] 


La tensione inversa fra collettore ed emettitore durante la fase #, 
è data da 


V=V;T/t,= [66.7] 
= VsT/(T-t)). [66.8] 

Se si elimina t;/T dall’equazione [66.6], si ottiene 
P=VsyI(1-Vs/V). [66.9] 


Si ottiene dunque la potenza massima quando V è grande rispetto 
a Vs. Tuttavia il valore di V non può eccedere la tensione inversa 
nominale del transistore di potenza, quindi la massima potenza otte- 
nibile con Vs assegnata è 


P= Vyl(1-Vs/V») [66.10] 


in cui V» è la tensione inversa nominale di 7}. 
Il rapporto fra le spire dell’avvolgimento 1 e dell’avvolgimento 2 
corrispondente alle condizioni di massima potenza stabilite dalla 
[66.10] è 

N;/N3=(Vp/Vs)-1, [66.11] 


cosicché la frazione di periodo corrispondente a conduzione nel 
transistore di potenza è 


t/T=1-Vs/Vp. [66.12] 


Si può ora fare un confronto fra il circuito con un solo transistore 
di potenza e quello simmetrico con due. Per il primo l’espressione 
della potenza è data dalla [66.10], cioè 


P,=Vsl(1-Vs/Vp), [66.13] 
mentre per il circuito simmetrico diventa 
P,=Vyl. [66.14] 


Si può osservare che, se la tensione di alimentazione Vs è piccola, 
e il transistore ha elevata tensione inversa, la potenza Pi del caso 
con un solo transistore diventa prossima a quella del circuito sim- 
metrico. Quindi, poiché il rapporto Vs/V» è di solito piccolo, l’uso 
del circuito con un solo transistore implica soltanto una piccola 
riduzione nella potenza ottenibile, rispetto al caso di due transistori 
di potenza. 
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Nel seguito si raccolgono le equazioni per il calcolo del converti- 
tore con un solo transistore di potenza, ordinate in modo opportuno 
per la fase iniziale del progetto. Le equazioni sono approssimate, nel 
senso che si trascurano diversi effetti secondari. Per esempio si am- 
mette che la tensione applicata ai morsetti di un avvolgimento del 
trasformatore, quando un transistore conduce, sia uguale alla ten- 
sione di alimentazione: si trascura cioè la caduta di tensione nel tran- 
sistore. 

Se /, è la massima corrente nominale del transistore di piccola po- 
tenza, H. la forza coercitiva del nucleo del trasformatore in ampère- 
spire per metro e L la lunghezza media del circuito magnetico in 
metri, il numero di spire dell’avvolgimento 2 è 


N,=H.L/l,, [66.15] 


ammettendo che il nucleo sia toroidale e con ciclo d’isteresi rettan- 
golare. Il numero di spire dell’avvolgimento 1 può essere dedotto 
dall’equazione [66.11], ed è 


N;=N;[(V»/Vs)-1] [66.16] 


in cui i simboli sono già stati definiti. Dall’equazione [66.5] si de- 
duce la frequenza 


f= Vs/2ABn(Ni+N.). [66.17] 
Il numero di spire dell’avvolgimento di reazione W; è 
N3=NV1/Vs, [66.18] 


in cui V, è la tensione di reazione base-emettitore necessaria per 
saturare il transistore di potenza T; per la massima corrente di col- 
lettore, che si prevede nelle condizioni di pieno carico per il con- 
vertitore. Analogamente il numero di spire ‘dell’avvolgimento di 
reazione W, è dato da 


N4=NV./Vs, [66.19] 


ove V, è la tensione di reazione base-emettitore necessaria per satu- 
rare il transistore di piccola potenza 7, per la corrente di collet- 
tore /. dell'equazione [66.15]. Il numero di spire dell’avvolgimento 
d’uscita W; è 

Ns=N,Vo/Vs, [66.20] 


in cui Vo è la tensione d’uscita desiderata, tenuto conto della caduta 
di tensione nel raddrizzatore e nel filtro. 

Le tensioni inverse sopportate dai transistori e dal diodo sono: 

Per il transistore di potenza 7: 
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fra collettore e emettitore 


Ver=Vs(1+N;/N)) [66.21] 
fra base e emettitore 
Vag=Vs(N3/N)). [66.22] 
Analogamente per il transistore 77: 
Ver=Vs(1+N3/N;) [66.23] 
Vne=WVs(N4/N)). [66.24] 
Per il raddrizzatore D: 
Varano = VsNs(1/N1+1/N)). [66.25] 


La scelta del nucleo del trasformatore è complicata dalla correla- 
zione fra i diversi fattori. Infatti la lunghezza media del circuito 
magnetico (eq. [66.15]) e la sezione del nucleo, associate con altri 
fattori, quali spazio disponibile per gli avvolgimenti, livello di po- 
tenza, frequenza, debbono essere considerate in vista della fonda- 
mentale prescrizione del convertitore, e cioè che il rendimento glo- 
bale sia il più alto possibile. Inoltre bisogna tener conto delle presta- 
zioni nominali del transistore. Per esempio la frequenza derivante 
dalla scelta del nucleo non deve essere tanto elevata da rendere il 
tempo di commutazione del transistore apprezzabile rispetto al pe- 
riodo. 

Un tipo di nucleo molto efficiente, dal punto di vista del rendi- 
mento del convertitore, è il nucleo toroidale a nastro avvolto, di- 
sponibile in una grande varietà di composizioni. Si dovranno sce- 
gliere quei materiali che hanno ciclo d’isteresi sensibilmente rettan- 
golare, induzione di saturazione elevata, e piccola forza coercitiva. 

Nella forma che è stata descritta, il convertitore non è in grado di 
entrare in oscillazione senza innesco. Questo può essere ottenuto ap- 
plicando per pochi istanti una piccola polarizzazione diretta alla 
base del transistore di potenza. Questo tipo di innesco può, in certe 
applicazioni, rappresentare un inconveniente, però è facile costatare 
che il circuito ne risulta protetto contro i sovraccarichi. Infatti la 
corrente di reazione nel circuito della base del transistore di po- 
tenza può essere regolata in modo da ottenere comportamento ot- 
timo per il carico nominale del convertitore. Quando la corrente 
diventa un po’ superiore al valore nominale, l’oscillazione si arresta 
e la potenza che entra nel convertitore diventa nulla. 

È opportuno osservare che, durante il funzionamento del circuito 
ciascun transistore si trova in uno dei due stati seguenti: o piena 
conduzione, con il collettore saturato e con una piccola tensione ai 
morsetti, o conduzione minima, con corrente piccolissima nel col- 
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lettore e piena tensione inversa applicata al transistore. In entrambi 
gli stati la potenza dissipata nel transistore è dunque minima, quindi 
per pilotare potenze anche relativamente elevate sono sufficienti 
transistori destinati ad amplificatori lineari di piccola potenza. 


Altri tipi di convertitori 


Un importante tipo di convertitore è quello simmetrico, che si ha 
quando 7; e 7, sono transistori di potenza, N; è uguale a N., N3 a 
N., e l’avvolgimento d’uscita W; alimenta un raddrizzatore a due 
semionde. Le equazioni di funzionamento sono le stesse delle pagine 
precedenti, nelle quali si tenga conto delle uguaglianze sopra dette. 
Si ottiene potenza massima quando la tensione di alimentazione è 
pari a metà della tensione inversa nominale dei transistori. 

Un altro tipo di convertitore si ottiene scambiando fra loro i tran- 
sistori T, e 7 della figura 66.1 e invertendo la polarità del diodo 
raddrizzatore. Con questa disposizione si ha un breve ciclo di la- 
voro per il transistore e un piccolo numero di spire al volt nel 
trasformatore. È quindi possibile ottenere tensioni d’uscita elevate 
con soltanto poche spire secondarie. 


67. INVERTITORI PER MOTORI 


In certe applicazioni occorre alimentare motori a corrente alter- 
nata avendo a disposizione sorgenti a corrente continua: è allora 
necessario usare invertitori che operino la conversione da continua 
ad alternata. Di solito si usano mezzi elettromeccanici, come gruppi 
motore-alternatore, oppure circuiti elettronici, per esempio con 
thyratron. La produzione di transistori di potenza sempre maggiore 
lascia intravvedere la possibilità di grande diffusione, in futuro, di 
invertitori a transistori, i quali presentano netti vantaggi rispetto ai 
tipi convenzionali. Infatti, se si pensa per esempio agli aerei e ai 
missili, ove sono impiegati molti motorini nei sistemi di comando, 
si riconosce da un lato l'opportunità di non avere gruppi motore- 
generatore con collettori e spazzole facili .a deteriorarsi, dall'altro la 
necessità di estrema robustezza che preclude l’uso di tubi a vuoto. 
Entrambe le difficoltà sono superate con gli invertitori a transistori. 
Inoltre la frequenza di questi può essere regolata, e quindi il sistema 
può diventare molto più versatile rispetto al caso di frequenza fissa. 

La figura 67.1 mostra un invertitore trifase. Gli induttori Li, L. e 
L; rappresentano le fasi dello statore del motore, collegate a stella. 
I transistori sono collegati come un oscillatore a sfasamento con tre 
stadi, con controreazione dal collettore di 7 alla base di T;. Va- 
riando l'accoppiamento in alternata fra i transistori, cioè variando 
la capacità dei condensatori d’accoppiamento C, si può regolare la 
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frequenza d’oscillazione del circuito. Ciascun transistore conduce 
con sfasamento di 120° circa rispetto agli altri, e la costante di 
tempo è determinata dal circuito di accoppiamento comprendente 
L, Re C.I transistori funzionano essenzialmente come interruttori 
a fase bloccata, in un circuito sede di oscillazioni libere. Quando 





Fig. 67.1. Invertitore da continua ad alternata trifase, a transistori. 


L; è alimentato perché 7; è passato in conduzione, si trasmette un 
gradino positivo alla base di 7), che diventa quindi interdetto. L’in- 
terdizione di 7 fa diventare negativo il collettore di 7, e questo 
gradino negativo si trasmette alla base di 73. Questo passa allora in 
conduzione, alimenta L3, e il percorso da 7; a 7; costituisce una 
reazione rigenerativa. 


68. ALIMENTATORI STABILIZZATI 


Gli alimentatori a transistori, rispetto a quelli a tubi elettronici, 
sono più compatti, leggeri e solidi, e inoltre il loro comportamento 
elettrico è lo stesso o addirittura è migliore. Si possono usare diodi 
Zener come riferimento, ottenendo cosi apparecchi interamente 
composti di componenti solidi. 

La figura 68.1(a) illustra un circuito elementare di alimentatore per 
bassa tensione. Il diodo Zener B è usato per stabilizzare la ten- 
sione, e la tensione in eccesso, cioè v/—Vo, si localizza ai capi di Rs. 

Questo circuito ha scarse applicazioni a causa della piccola potenza 
che il diodo Zener può sopportare (per esempio 15 mW a 25°C) e 


450 Circuiti speciali 


per la sua impedenza relativamente elevata (circa 100 Q per diodo 
di silicio). Le caratteristiche di regolazione del circuito della figura 
68.1(a), cioè il rapporto Ky fra la variazione relativa di tensione 
d’uscita e la variazione relativa di quella d’entrata, e il rapporto Kx 
fra la variazione relativa di tensione d’uscita e la variazione relativa 
di resistenza di carico, sono date da 


Ky = 1/(1+RsVa/Rsv7) [68.1] 
Ka=1/[1+R;sR./(Rs?+RsRs)] [68.2] 
dove 
Ky= (dvo/vo)/(dvr/vr) 
Kr = (dvo/vo)/(AR:/R:). 


Con R, si è indicata la resistenza equivalente in alternata del diodo 
Zener e con Va la f.e.m. del generatore equivalente. 

La figura 68.1(5) mostra lo stabilizzatore a transistori di tipo paral- 
lelo. Il riferimento è indicato come un generatore ideale di ten- 


Rs 


Ul 








(b) 


Fig. 68.1. (a) Stabilizzatore di tensione a diodo Zener; (b) stabilizzatore di ten- 
sione, tipo parallelo. 


sione Vx in serie con un resistore Ry: in pratica sarà un diodo Zener 
o un altro opportuno riferimento. Se la tensione di uscita vo tende 
ad aumentare, la tensione in eccesso si manifesta fra emettitore e 
base del transistore T;. Ciò fa aumentare la corrente di collettore 
e quindi aumenta la caduta di tensione ai morsetti di Rs, ostacolando 
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cosi l'aumento di tensione sul carico. Le caratteristiche di regola- 
zione sono in questo caso © 


K, =1/(1+a,VaRs/viRa) [68.3] 
Ka =1/(1+R,/Rs+a,R;/Rx). [68.4] 


Confrontando queste espressioni con le [68.1] e [68.2], si osserva 
che con l’uso di un transistore in parallelo si è avuto un migliora- 
mento di un fattore a.. 

Inoltre il circuito della figura 68.1(2) può essere percorso da una 
corrente a. volte più grande di quella del circuito della figura 68.1(a), 
poiché il riferimento è posto in serie alla base di T; anziché diretta- 
mente in parallelo al carico. È evidente che il circuito si comporta 
tanto meglio quanto più alto è @., quindi si può ottenere un ulte- 
riore miglioramento di prestazioni sostituendo T, con due transi- 
stori in connessione composta (cfr. $ 24, pp. 152 sgg.). 

Un inconveniente dello stabilizzatore di tipo parallelo è il basso 
rendimento dovuto alla dissipazione di potenza nel resistore in serie 
Rs. Di solito si ottiene rendimento più elevato con lo stabilizzatore 
di tipo serie illustrato nella figura 68.2. La tensione in eccesso v— Vo 


T, 





Fig. 68.2. Stabilizzatore di tensione, tipo serie. 


è prelevata sulla giunzione di collettore di T;. Un aumento della 
tensione d’uscita provoca un aumento compensatore nella tensione 
fra collettore ed emettitore su 7; a causa della diminuzione della 
corrente di collettore di 7. Le caratteristiche di regolazione di que- 
sto circuito sono 

Ky=1/(1+@,2Vr/v:R5h2262) [68.5] 


Kx=1/(1+a,,0,,R,/R3). [68.6] 


L'equazione [68.5] esprime anche la riduzione di ondulazione fra 
Vo e vr. Si noti che il transistore 7, è percorso dalla intera corrente 
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di carico e che 7) agisce essenzialmente come un amplificatore con- 
troreazionato che regola la corrente in T;. Nella maggior parte dei 
casi, quindi, 7; è un transistore di potenza, mentre 7) può essere 
un dispositivo a bassa potenza. 

Un altro importante stabilizzatore è quello che sfrutta la proprietà 
di costanza della corrente in un transistore con corrente di polariz- 
zazione di base fissa. La figura 68.3 mostra un circuito di questo 


ir 
+ 





Fig. 68.3. Stabilizzatore di corrente. 


tipo. Il generatore Va in serie col resistore Rx fornisce una corrente 
di base costante, e quindi nel circuito collettore-emettitore del tran- 
sistore passa una corrente sensibilmente costante. Le caratteristiche 
di regolazione sono‘ 


Ki =1/(1+a, Va/v:Rgh22) [68.7] 

Kir= — b2xeRr/(1+b22eRt), [68.8] 
in cui 

Kiy = (di,/i.)/(dvr/vr) 

Ki = (dir/i)/(AR,/R). 
Il comportamento è indipendente da variazioni di carico e di ten- 
sione d’ingresso, purché «a. sia grande e 2,7, sia molto minore di 


uno. Usando transistori aggiuntivi in connessione composta si può 
conservare a, grande anche per alti valori della corrente di carico. 
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APPENDICE 
DESCRIZIONE MATRICIALE DEI DOPPI BIPOLI 


Il sistema di equazioni lineari 


Y1 = 411%1+412X2+... +41nXn 


V2a3 41% +422X2+... + 42n%n 


In = An1X1 tAn2%X2 + "00 tdnnXn 


può essere simbolicamente scritto nella forma 


Vi |411, 4123 +-+, din Xi 
y2 421, 422) +. dan x 
}3 . . . . è si È, 

Yn Ani, Anz, ‘009 Ann Xn 


ovvero nella forma abbreviata 


[y] = [a][x]. 


La matrice [a] è nota come matrice della trasformazione. 

In generale una matrice può avere numero di colonne e numero di 
righe diversi. Una matrice con 77 righe e n colonne si. dirà una 
matrice (772, n). Se 77= n= p la matrice è detta di ordine p. Nel caso 
dell'esempio precedente, [y] è una matrice (7, 1), [a] è una matrice 
di ordine 7, e [x] è una matrice (7, 1). 

La rappresentazione di un sistema a due porte o doppio bipolo è 
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stata discussa nel capitolo 2, ove si è visto che si devono fornire le 
relazioni fra due tensioni e due correnti. Uno dei modi di scrivere 
tali relazioni è, in forma matriciale 


Vi|_|Z1 712 dh 
È Bi si | i, | 
AI termine dell’appendice sono date le relazioni fra le matrici delle 
diverse possibili rappresentazioni. 
Si richiameranno ora alcune regole di calcolo matriciale, facendo 
riferimento ai doppi bipoli. Per dimostrare le regole, basta riscri- 
verle nella forma algebrica consueta. 


Regola 1. Due matrici sono uguali solo quando vi è fra di esse 
identità termine a termine. Quindi se 


[2] =[Z] 
significa che 
21=Zu1; 212= Zi2 


21=Z1; 222= Za. 
Regola 2. La somma (differenza) di due matrici è una matrice i 


cui termini sono la somma (differenza) dei termini corrispondenti 
delle due matrici. Quindi se 


[y]*[y]=[y"] 
significa che Ynty1=Yn", eccetera. 


Regola 3. Se si moltiplica una matrice per una costante, tutti i 
suoi termini si moltiplicano per quella costante. Quindi se 


R[h]}=[P"7] 
significa che kb=bhx/, eccetera. 


La nuova matrice si può scrivere come [Rb], ovvero, in forma 
esplicita, 


Rbu Rbi 
Rbn Rba| 
Se si chiama A il determinante della matrice di partenza, cioè se 
A" = determinante di bi Piz 
ha ha 
allora 
Foo ; . bun di 
kR2A" = determinante di £ . 
ha ha 


Regola 4. Prodotto di matrici. 


[c] = [a] [db] quando Cij =Zanby. 
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Ciò limita la possibilità di eseguire il prodotto al caso in cui il nu- 
mero di colonne di [a] è uguale al numero di righe di [b]. Se si 
moltiplica una matrice (/, 77) per una matrice (777, n), il prodotto è 
una matrice (/, n). Per esempio 


bi hi i, Pa byxî1+h1202 
ba ba||% bai, + 2202 | 
Nella teoria dei doppi bipoli si incontra spesso il prodotto 


È ci i Apre era 


dn 422 ba ba anb11+022b21, 421012+422022 


Regola 5. Nel prodotto di matrici valgono le proprietà distribu- 
tiva e associativa, cioè 
([a]+[2]})X{[c] = [a]X{[c]+[5]X [e] 
[a] x [b]}X{[c] = ([a]X[2})X{[c] = [a]X([2]X{c]). 


Regola 6. Il prodotto di matrici, in generale, non gode della pro- 
prietà commutativa, cioè 


[a]X [5] 8 [b]X [a]. 


I termini premoltiplicazione e postmoltiplicazione servono per di- 
stinguere i due modi di eseguire il prodotto di una matrice per 
un’altra. 

Regola 7. Inversione di matrici 


[a]!=[2] se di=A%/A°, 


ove A°; è il complemento algebrico dell’elemento all’incrocio della 
riga j-esima e della colonna i-esima. Ad esempio 


Vag Daz LEI Va: iz 
V21, 002 Ai =Y21 Vil i 


(x{!=(0x{]=(1)=|) il 


La matrice [1] è detta matrice unità. 

Una matrice premoltiplicata o postmoltiplicata per la matrice unità 
resta invariata. 

Regola 9. Non è definito il rapporto di due matrici, ma il pro- 
dotto di una matrice per l’inversa di un’altra. Quindi se 


[0] = [2][] 
[2] [9] = [2] "![2][i] = 
==]. 


Regola 8. 
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Quindi, 
li) = [2] [9]. 

Le regole sopra esposte sono un sommario delle regole fondamen- 
tali di calcolo matriciale che intervengono nello studio dei doppi 
bipoli. 

Le varie forme di rappresentazione matriciale dei doppi bipoli 
sono state fornite con le equazioni da [8.1] a [8.6]. Le relazioni fra 
le varie matrici sono date nella tabella al termine dell’appendice in- 
sieme con le relazioni fra i diversi determinanti. Sono anche fornite 
tabelle con le relazioni fra i parametri del transistore nelle diverse 
configurazioni di interesse pratico. 

Un'importante applicazione del calcolo matriciale è l’analisi dei 
circuiti interconnessi. Si può cioè dimostrare che, sotto certe con- 
dizioni: ©? 

a) Se le matrici di due reti sono [2] e [2], la matrice [2'+2"] è 
la matrice della rete ottenuta collegando in serie le due reti date 
(fig. 1). 


[2'] 


(2"] 


Figura 1 


b) Se [y°] e [y"] sono le matrici di due reti, la matrice [yY+y”] 
compete alla rete ottenuta collegando in parallelo le due reti asse- 


gnate (fig. 2). 


[y] 





| [y"] I 


Figura 2 


c) La matrice [h"+h"] compete alla rete formata dalle reti di ma- 
trici [5'] e [h"] collegandone in serie le porte d’ingresso e in pa- 
rallelo quelle d’uscita (fig. 3). 
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(k') 


(h") 


3: 
Fi 
s 
\ 


d) La matrice [g'+g”] compete alla rete formata dalle reti di ma- 
trici [g"] e [g"] collegandone in parallelo le porte d’ingresso e in 


serie quelle d’uscita (fig. 4). 


da CY 
a: Nt; 
O 


e) La matrice [4°] X [a"] compete alla rete ottenuta collegando in 
cascata le reti aventi matrici [47] X [a], nell'ordine indicato (fig. 5). 


a a 


Quando è nota la matrice di un doppio bipolo, è possibile deter- 
minare completamente il comportamento ai terminali. Le proprietà 
di un doppio bipolo chiuso su bipoli esterni sono indicate nella 
tabella 3 al termine dell’appendice. 
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TABELLA l. Relazioni fra matrici 


In termini di. 
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TABELLA 2. Relazioni fra determinanti 


In termini di 









Ayt4Zy 





e] —___ È IE EE __=_HYP<Kx:}:xH!%}à<K]tN=——— +. u=e——r—T—" 





— —__—___[|[|  —___ 


461 


*ITeuy NeInsia IE dUOISIDIIÀ 
2YU19IYns omuese$ Jad 3uoIzUINnE dJIOd EUSOSIQ IPuImb 9 IpueI TIOWINU EI} SZUITAZIP 0UOSUNUOI a]pogea 23s0nb ose oyo]enb U] 

















Cg-V+*%9+1 = Ai o) (Mq V+®4+1)/1 LA 


















= de i) a na Sq s(a-n-|Fa- +41 | 

4-1) aly C+) © 9g ca ca [9] 
Ty? V+"%4+1=",V (Mq %,V+ + 1)/%,V= "N 

ag 0 ‘(0V+ = |y- +4 +1 . 

Eiq=1) | Mg ‘ qy isso Be Je [9] 
*aV/CTq-* N+?"4+1) = “N CHq-’N+?9+ D/ N = N 
si” | ra | ty 4) My -?,V+"%9+1 %) 
Cig-v) | *q I Ctq- nav) 1 ?%q I 
SUNWIOI 9I0N2][09 J9d 1NIWEIET FUNUIOI IIONNIUI I9d INIWEIET SUNLIOI aseq od LOwEIET 











Ip IUIUII9I U] 


Tabelle 


QIOISISULII [Op g LIawWEIEd t9p I[EIOINEWI IUOIZE]IY ‘jp VITASVI 





$ 
A 
È; 


462 


i “ITeuy NEeInsia IE duoIsIDIId 
aquorggns ammueseS 19d suoIZUINE allod EUSOSIQ Ipuinb 93 Ipues3 L9wWINU EIJ SZUIISIP OUOSUNIUOI af[aqei 23s9nb ose> ayo]enb uz 











“Ug+1=°4V (‘“9+1)/1=°%V 
PRC a !1-]%9+1 
I ‘ ST (£%4+1) sig e a 









sugo . ("q+)/"V = V 

de 93 i <a1 tz 

O0I di ‘ Ra | ba | >» q- à I+1 E) 
Raga q (q- vv) | al [9] 






Tag/PN+""q)— = UV (°4+1)/",V = SV 


| ag salto «i At 
E4+V) ‘ dit I 





[°9] 












AUNUIOI 9I0NI][09 19d INIWEIET QUNUIOI II0NNIIUII I9d IMIWETEK aUNLIOI aseq J9d INIWEIET 





Ip IUTUII9) U] 





9IogsISUEII [Ip g IMowreIed top 2IewIssoIdde I[EIOINELI IUOIZE[PY “G VITIAYI 


Tabelle 


TABELLA 6. Relazione fra i parametri r e » 





In termini di 
Base Emettitore | Collettore 
comune comune comune 

bue 

be 
Ag 

A*.— bias 
ba, 


1+bnre 
boss 


braet hose 
1+» 


zie 
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accoppiato a RL, 276 
ciclo d’isteresi del, 277 
frequenza di oscillazione del, 279 
a colpi singoli, 367 
condizioni d’innesco del, 273 
forme d’onda nel, 276 
frequenza d’oscillazione del, 274 
massima, 275 
simmetrico, 272 
progetto del, 275 
Multivibratori, 272 
astabili, 272 
bistabili (vedi Flip-flop) 
con diodo a doppia base, 279 
frequenza d’oscillazione dei, 281 
monostabili, 367 


Nuclei a ciclo rettangolare, comando 
dei, 375 


32 
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Operazionale, amplificatore, prescri- 
zioni fondamentali del, 169 
Oscillatore, 243 

a cristallo, 254 
per alta frequenza, 256 
stabilità in frequenza dell’, 255 

a modulazione di frequenza, 302 sg. 

a reazione, 243 sg. 

bloccato, 281, 370 

di Clapp, 249 
frequenza dell’, 250 

di Colpitts, 248 
condizioni d’innesco dell’, 249 
frequenza dell’, 249 

di Hartley, 250 
condizioni d’innesco dell’, 251 
frequenza dell’, 250 
modificazioni in controfase dell’, 
252 

durata degli impulsi dell’, 284 

impulsivo, 281 
con transistori complementari, 
282 

locale, 305 
livello ottimo di un, 306 
mescolatore per radioricevitori a 
FM, 398 
per radioricevitori, 385 

modulato in ampiezza, 300 

parti fondamentali dell’, 243 

Oscillatori, a rilassamento, 262 

a dente di sega, 285 

a multivibratore, 272 
con accoppiamento RC, 272 
con accoppiamento RL, 276 
con diodo a doppia base, 279 

a multivibratore simmetrico, 273 
frequenza degli, 274 
massima frequenza degli, 275 
progetto degli, 275 

caratteristiche degli, 243 sg. 

frequenza degli, 263 

prescrizioni di progetto degli, 263 

armonici, 243 sgg. 

caratteristiche degli, 243 sgg. 

a slittamento di fase, 244 
applicazioni di potenza degli, 247 - 
condizioni di innesco degli, 247 
frequenza degli, 247 
trifasi, 247 

con base accordata ed emettitore 
accordato, 252 
condizione d’innesco degli, 254 
frequenza degli, 253 

considerazioni sul progetto degli, 
258 

definizione della stabilità in frequen- 
za, 259 

stabilizzazione in frequenza degli, 
258 


Parametri », approssimazioni dei, per 
alta frequenza, 61 
per bassa frequenza, 56 sg. 
per media frequenza, 57 
definizione dei, 47 


498 


del transistore, 47 
del transistore ideale, 51 sg. 
in funzione della frequenza, 52 
per bassa frequenza, 51 
del transistore reale, 55 
ibridi, 47 
in funzione della temperatura, 69 
in funzione del punto di lavoro, 69 
Parametro È; riferito alle caratteristi- 
che statiche, 27 
Parametro ».: riferito alle caratteristi- 
che statiche, 27 
Polarizzazione, aspetti fisici della, 75 
correnti di, in un transistore, 75 
stabilizzazione della, 74 
tecniche di, lineari, 81 
non lineari, 84 
Portante, 291 
Portatori, di carica, 33 
di maggioranza, 33 
di minoranza, 33 
vita media dei, 33 
Porte, 24 
di un dispositivo, 24 
Preamplificatore video, 222 
Punto di lavoro, escursione negli 
oscillatori a rilassamento, 264 
metodo per fissarlo, 25 
spostamento del, 75 


Raccolta alla giunzione p-n, 36 
Radioricevitori a modulazione d’am- 
piezza, 382 
amplificatori FI per, 386 
amplificatori a radiofrequenza per, 
382 È 
controllo automatico del guadagno 
dei, 390 
convertitori e mescolatori per, 386 
oscillatori locali, 385 
secondi rivelatori per, 389 
Radioricevitori a modulazione di fre- 
quenza, 398 
amplificatori FI, limitatori per, 399 
circuito silenziatore nei, 401 
discriminatori per, 400 
oscillatori locali, mescolatori per, 
398 
Rappresentazione equivalente di di- 
spositivi, 43 
Rappresentazione incrementale dei 
parametri, 27 (fig. 3.2) 
Reazione, esaltazione mediante, 233 
filtri a, 435 
interna, 206 
negativa, 133 
oscillatori a, 243 sgg. 
rete di, 243 
Registratore x-y, per tracciamento di 
caratteristiche, 29 
Registri a spostamento, 365 
Rendimento di trasmissione (di po- 
tenza), in circuiti d’accoppiamen- 
to ad accordo doppio, 200 
in circuiti d’accoppiamento ad ac- 
cordo singolo, tipo parallelo-pa- 


Indice analitico 


rallelo, 188 
tipo parallelo-serie, 192 
Resistenza, di ingresso, 97 
di amplificatore sommatore, 170 
di uscita, 98 
negativa, 263. 
termosensibile, 87, 162 
Resistenza d’uscita, 98 
Resistenza diffusa di base, 53 
Resistenza equivalente di base a bassa 
frequenza, 64 
Resistenza negativa, 263, 434 
analisi di flip-flop a, 347 
caratteristiche con, 264 
di tipo N, 263 
di tipo S, 263 
di transistori con scarica a va- 
langa, 271 
di transistori p-2-p-n, 271 
Resistività, 34 
Rete, a quattro terminali, 24 
convenzioni di segno per, 24 
complementare, 238 
di reazione, 244 
Rete d’azzeramento automatico, 170 
Reti accordate d’accoppiamento tra 
stadi, ad accordo doppio, 196 
ad accordo singolo, 186 
funzione delle, 184 
miste, 193 
tipo parallelo-parallelo, 186 
tipo parallelo-serie, 191 
Reti di equalizzazione, 121 
Retta di carico, 31 
Ricevitori, a modulazione d’ampiezza, 
382 i 
a modulazione di frequenza, 398 
reflex, 398 
televisivi (vedi Televisori) 
Ricombinazione, 33 
Rilassamento, oscillatori a, 243, 262 
a dente di sega, 285 
caratteristiche degli, 243 
frequenza degli, 263 
multivibratori, 272 
progetto degli, 263 
Ritardo, 322 
Rivelatore, compensato termicamen- 
te, 90 
secondo, per radioricevitori AM. 
389 
per televisori, 411 
Rivelazione, 289, 310 
per modulazione d’ampiezza, 310 
rigenerativa, 313 
superrigenerativa, 314 
Rumore, cifra di, 118 
del mescolatore a transistori, 307 
potenza di, 118 


Saturazione, effetti di, 337, 343 
Scarica, a valanga, 271 
di un diodo, 35 
Secondi rivelatori, per radioricevitori 
AM, 389 
per televisori, 411 
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Segnale di riferimento, 168 
Segnali grandi, determinazione delle 
proprietà in alternata, 28 
equazioni del transistore per, 333 
modulazione con, 297 
Selettività concentrata in amplificato- 
ri FI, 399 
Semiconduttori, 32 
conduzione nei, 33 
processi fisici nei, 33 
Sensibilità termica di un dispositivo, 
76 
Silicio, 33 
Sincronismo, circuiti di, per televiso- 
ri, 415 
generatore di, per televisione indu- 
striale, 424 
Sintonizzatori a radiofrequenza per 
televisori, 408 
Sistemi a frequenze vettrici, 402 
con spostamento di frequenza, 403 
in codice, 402 
Sonoro, a interportante, per televiso- 
ri, 413 
Stabilità, di amplificatori accordati, 
209 
di amplificatori di differenze, 173 
fattori di, calcolo dei, esempio di, 
78 
in corrente, 77 
in tensione, 77 
si tracciamento di caratteristiche, 
1 
Stabilizzatore di tensione, 85 
compensato termicamente, 86 
tipo parallelo, 450 
tipo serie, 451 
Stabilizzazione della frequenza degli 
oscillatori, 258 
Stabilizzazione della polarizzazione, 
74 
tecniche di, lineari, 76 
non lineari, 84 
Stadi, a basso livello, 96 
ad alto livello, 96, 128 
guadagno di potenza degli, 128 
Stadi amplificatori, a banda larga, 204 
a banda stretta, 182 
a frequenza centrale variabile, 194 
Stadi audio di radioricevitori, 396 
Stadi prefinali, 147 
Stadio, a basso rumore, 118 
accoppiato a RC, 105 
accoppiato a trasformatore, 102 
iterativo, 105 
Stadio intermedio, 102 


Taglio, circuiti di, 343 
con diodi Zener, 359 
degenerativo, 344 
Televisione, 406 
Televisori, 407 
alimentatore d’alta tensione per ci- 
nescopi di, 422 
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amplificatori FI per, 409, 
circuiti di: deflessione orizzontale 
nei, 416 
circuiti. di deflessione verticale nei, 
421 
circuiti di sincronismo nei, 415 
circuiti per il sonoro nei, 413 
controllo automatico del guadagno 
nei, 422 
generatore di sincronismo nei, 424 
secondi rivelatori per, 411 
sintonizzatori a radiofrequenza per, 
408 
Tempo, di discesa, 337 
di salita, 337 
Tensioné inversa, critica, 35 
di picco, 130, 136 
massima ammissibile, 130 
Termistore, 87 
Termosensibile, elemento, sagomatura 
di caratteristiche di, 164 
resistenza, 87 
Tetrodo a giunzione, 37 sg. 
Tipo 7, 33 
Tipo p, 33 
Transistore, 35 
a contatto puntiforme, 41 
a effetto di campo, 41 
a giunzione singola, 39 
caratteristiche del, 2N43, 36 sgg. 
con base comune, 36 sg. 
con emettitore comune, 37 sg. 
inserzioni del, 48, 128 
parametri di corto circuito, 47 
p-n-p-n, funzionamento del, 39 
reale, circuito equivalente del, 54 
definizione del, 53 
parametri » del, 55 
scelta dei parametri del, 47 
tetrodo, 37 sg. 
triodo, 35 
Transistore ideale, circuito equivalen- 
te del, 53 
guadagno di corrente di corto cir- 
cuito del, per bassa frequenza, 52 
parametri » del, in funzione della 
frequenza, 53 
per bassa frequenza, 51 sg. 
Transistori, filtri attivi a, 433 
in connessione invertita, 168 
invertitori a, 448 
vibratore a, 167 sgg. 
Transitori, risposta ai, per segnali 
grandi, 335 
per piccoli segnali, 323 
Transitoria, soluzione, dell'equazione 
di diffusione, 322 
Trasformate di Laplace per analisi dei 
transitori, 327 
Trasformatore, stadio accoppiato a, 
102 
progetto di, 102 
Trasformatori, effetto dei, nei circuiti 
impulsivi, 372 
Trasformazione, matrice di, 454 


Triodo, a contatto puntiforme, 41 
a giunzione, 35 
p-n-p-n, 39 


Variazione di 1g con la temperatura 
della giunzione, 74 
Vibratori, a transistori, 167 sgg. 
elettronici, 167 sgg. 


Indice analitico 
Vibrazione, tecniche di, limite delle, 
68 i ì 
Video, amplificatori, 221, 413 
impedenza d’ingresso degli, 236 
stadio d’uscita degli, 234 
preamplificatori, 222 


Zener, diodo, 85 
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